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Introduction Générale
Ce travail de thèse a été réalisé au Laboratoire d’Electronique, Antennes et Télé-
communications (LEAT) de l’Université de Nice-Sophia Antipolis dont les activités
de recherches sont regroupées autour de quatre thèmes :
– Modélisation, conception système d’objets communicants ;
– Antennes intégrées et antennes actives ;
– Modélisation électromagnétique, optimisation et problèmes inverses ;
– Antennes directives, systèmes de détection et d’imagerie microonde et milli-
métrique.
Le principe des communications radio utilisant la technique de l’Ultra Large
Bande (ULB) est aujourd’hui bien connu et les nombreuses études sur le sujet
ont permis de déﬁnir et de réaliser des circuits électroniques spéciﬁques à ces ap-
plications. La FCC a déﬁni en Février 2002 les règles d’utilisation du spectre de
fréquence dans la bande entre 3.1 et 10.6 GHz. Cette technologie possède de nom-
breux atouts. Grâce à une bande passante beaucoup plus large que les systèmes
large bande actuels, cette nouvelle technologie est très robuste en environnements
complexes. Par ailleurs, la puissance d’émission étant du même niveau que celle du
bruit, la technique peut cohabiter avec des systèmes à bandes étroites.
Une grande partie de ces travaux de thèse a été guidée par les réﬂexions du
groupe de travail Antennes Réseaux TLB (Très Larges Bandes) du GDR Ondes. Ce
groupe de travail a été initié par trois membres du club des partenaires : Dassaut
Aviation, l’ONERA et Thales Systèmes Aéroportés. Une collaboration entre le club
des partenaires et les laboratoires académiques, a permis de réﬂéchir à la conception
de nouvelles antennes réseaux TLB et/ou multi-bandes pour des applications de
télécommunications émergentes dans les domaines civils et militaires tels que :
– les communications avion sol,
– internet à très haut débit,
– la guerre électronique navale et aéroportée,
– la sécurité civile.
Les axes de recherche mis en avant par ce groupe de travail et les compétences
du LEAT dans la conception d’antenne pour systèmes ULB impulsionnels ont na-
turellement conduit à déﬁnir ce sujet de thèse sur la conception, la réalisation et la
caractérisation d’antennes réseaux ULB. Pour des raisons de commodité liées aux
disponibilités d’équipements de mesures, les travaux se sont focalisés sur la bande de
fréquence FCC (3.1-10.6 GHz). Par souci d’intégration l’élément de base du réseau
d’antenne doit être planaire avec une taille réduite au dessus du plan de masse et un
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diagramme de rayonnement hémisphérique. La mise en réseau d’éléments planaires
permet de créer des structures rayonnantes à fort gain tout en conservant un faible
encombrement de la structure au dessus du plan de masse.
Le premier chapitre de cette thèse est consacré à la présentation de la technologie
ULB, sa réglementation, les signaux utilisés et ses principales applications.
Le deuxième chapitre est consacré aux réseaux d’antennes ULB et à leur utili-
sation. Après avoir montré les problèmes liés aux antennes ULB en régime impul-
sionnel et la nécessité d’utiliser les réseaux d’antennes, nous avons mis en avant la
complexité de la problématique qui consiste à concevoir des éléments rayonnants
planaires sur plan de masse, large bande et avec un rayonnement hémisphérique.
Le troisième chapitre vise à rappeler la théorie des réseaux d’antennes, d’étendre
ce concept sur une large bande de fréquence et enﬁn d’étudier le comportement
d’une antenne (et plus particulièrement une antenne réseau) soumise à un régime
impulsionnel. Les diﬀérents paramètres du facteur de réseau sont analysés dans les
domaines fréquentiel et temporel.
Le quatrième chapitre est consacré aux descripteurs fréquentiels et temporels
que nous avons introduits pour caractériser les antennes ULB et à la mise en place
de deux bancs de mesure, l’un dans le domaine fréquentiel et l’autre dans le domaine
temporel. Les résultats de mesures issus de ces deux bancs sont validés à partir de
la caractérisation d’une antenne de référence. Ce chapitre est le fruit d’une colla-
boration avec Orange Labs à La Turbie dans le cadre des activités du CREMANT
(Centre de REcherche Mutualisé sur les ANTennes) et répond à un besoin de ca-
ractérisation des antennes ULB miniatures en régime pulsé nécessaire au projet
MIMOC (Méthodes d’Intégration et de Miniaturisation d’Objets Communicant).
Le cinquième chapitre est consacré à la conception d’une nouvelle antenne
ULB planaire pouvant être mise en réseau. Les diﬀérentes simulations des antennes
(études paramétriques et diagrammes de rayonnement) ont été obtenues grâce au
logiciel CST Microwave Studio. Une étude paramétrique sur certaines dimensions
de l’antenne a été nécessaire pour atteindre une très bonne adaptation d’impédance
sur toute la bande FCC. La dernière partie de ce chapitre porte sur la comparaison
de deux approches pour obtenir un rayonnement hémisphérique. Les conclusions
s’appuieront sur une comparaison des cartographies de gain et du facteur obtenus
dans les deux cas.
Le dernier chapitre est consacré à la réalisation d’antenne réseaux ULB. Aﬁn
d’aborder le problème de la mise en réseau de l’antenne précédemment conçue, une
étude paramétrique sur le couplage sera menée. Puis une étude sur les diviseurs de
puissance large bande sera faite aﬁn d’intégrer aux antennes réseaux leurs circuits
d’alimentation. Deux antennes réseaux constituées respectivement de 1 × 4 et de
4× 4 éléments seront proposées. Leurs caractéristiques fréquentielles et temporelles
seront mesurées et leurs performances discutées.
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2 Chapitre 1. Introduction sur la technologie Ultra Large Bande
1.1 La technologie Ultra Large Bande
1.1.1 Généralités sur l’Ultra Large Bande
Le terme Ultra Large Bande (ULB) fait usuellement référence à un signal ou
un système qui a une grande bande passante absolue ou relative. Une telle bande
oﬀre des avantages au niveau de la robustesse du signal et de la facilité de concep-
tion, mais il y a des diﬀérences fondamentales avec les systèmes à bande étroite
conventionnels.
Depuis la dernière décénie, les améliorations technologiques et les circonstances
économiques et politiques ont permis l’utilisation de système ULB, par conséquent
il y a une augmentation grandissante de l’intérêt porté au domaine de l’ULB. Ce
chapitre présente les principales caractéristiques de cette technologie, les réglemen-
tations et les applications associées à ces systèmes.
1.1.2 Histoire et définitions
Depuis les années 2000, les communications par signaux ULB ont retenu toutes
les attentions et ont été considérées comme une nouvelle technologie émergente[1].
Elle fut décrite comme l’une des technologies qui changerait notre monde. En réa-
lité, cette technologie existe depuis plus d’un siècle [2, 3]. A la ﬁn du 19eme siècle,
la manière la plus facile de générer un signal électromagnétique était de générer
une impulsion très courte : Hertz dans ses célèbres expériences avec des électrodes
et Marconi pour la première communication de données sans ﬁl. De même les re-
cherches théoriques sur la propagation de signaux ULB ont plus d’un siècle.
Néanmoins, après 1910, les communications à bande étroite ont été développées.
La principale raison est que l’eﬃcacité spectrale d’un signal généré par des électrodes
est faible (le signal généré avait un trop faible taux de répétition, mais occupait une
large bande passante ce qui lui conférait un fort facteur d’étalement). A cette période
nous ne savions pas comment exploiter cet étalement spectral et cette propriété était
perçue comme un inconvénient. En contre partie, les systèmes de communication à
bande étroite permettent de communiquer sur diﬀérentes bandes de fréquence à la
fois. Les recherches sur l’ULB ont donc été mises de coté.
Pour des raisons militaires, il y eut un regain pour la technologie ULB dans les
années 60, où l’eﬃcacité spectrale n’était pas la caractéristique recherchée. La réso-
lution spatiale fut la priorité : pour des raisons de localisation on désire connaître
avec précision le temps de trajet entre un émetteur et un récepteur. En d’autres
termes plus l’impulsion est courte, plus l’étalement spectral est grand et plus la pré-
cision est grande. L’intérêt pour ce travail coïncide avec l’invention de l’oscilloscope
numérique, et permit l’analyse expérimentale de signaux de faibles durées dans le
domaine temporel.
Les communications ULB ont de nouveau suscité un engouement dans les années
70 grâce aux communications en bande de base dites communications sans porteuse.
En 1973, on se rendit compte que de courtes impulsions qui occupent une grande
bande de fréquence[4], n’interfèrent pas avec des signaux à bande étroite. Mais le
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problème d’interférences entre plusieurs utilisateurs subsiste. Ce problème d’inter-
férences entre plusieurs utilisateurs fut résolu avec l’apparition du Time-Hoping
Impulse Radio (TH-IR) au début des années 90. Win et Sholtz montrèrent que les
communications impulsionnelles peuvent supporter un grand nombre d’utilisateurs
en donnant un temps de transmission pseudo-aléatoire à chacun [5, 6]. Cette nou-
veauté couplée aux avancées en électronique, intéressa les entreprises commerciales
privées pour l’ULB.
Un autre obstacle à l’utilisation commerciale fut de nature politique. Les autori-
tés de régulations à travers le monde ont sélectionné certaines bandes de fréquence
pour des utilisations spéciﬁques. Comme les communications ULB occupent un large
spectre de fréquence, elles violent ces réglementations et occupent des bandes de
fréquences déjà occupées par d’autres standards. Les partisans de l’ULB essayèrent
de convaincre les autorités de régulations aux Etats Unis : la FCC -Federal Commu-
nications Commission- en assurant que la coexistence des standards à bande étroite
et ULB était possible. En 2002 la FCC alloua pour les communications ULB la
bande de fréquence 3.1-10.6 GHz, avec une densité spectrale de puissance bridée en
émission [7]. La bande passante est déﬁnie comme étant la bande délimitée par les
points qui sont 10dB au dessous de la plus petite émission rayonnée par le système
de transmission (antenne incluse) [8]. La déﬁnition de l’Ultra Large Bande donnée
par la FCC est la suivante. Un signal est dit Ultra Large Bande si :
– sa bande passante est au minimum de 500 MHz,
– sa bande passante relative est supérieure à 0.2,
avec
BPrelative = 2
fh − fl
fh + fl
(1.1)
où fh et fl désignent respectivement les limites haute et basse du spectre du
signal. Les deux conditions, concernant la bande passante, ne sont pas forcément
remplies en même temps.
Depuis cette autorisation, les sociétés privées se sont ruées sur le développement
d’applications à haut débit. Plusieurs techniques de communications sont introduits
tels que le Multiband OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) ou bien
le DS-CDMA (Direct-Sequence Code Division Multiple Access). De plus la technolo-
gie ULB oﬀre la possibilité de transmettre aussi en bas débit mais avec un minimum
d’énergie (l’utilisation d’impulsion temporelle convient tout particulièrement à ce
type d’application).
Il est aussi intéressant de voir comment la recherche dans les domaines de la
propagation et des antennes ULB évolue. Les antennes ULB existent depuis plus
d’un siècle. Un facteur de développement important des antennes ULB fut l’ap-
parition du réseau Hertzien avec la naissance de la télévision. La bande allouée
à la télévision occupe un large spectre, il est donc préférable de n’avoir qu’une
seule antenne dont les fréquences de travail couvrent le spectre alloué. Comme les
communications ULB sont devenues une option commerciale intéressante, le déve-
loppement d’antennes miniatures fut un autre challenge. Certaines antennes fentes
et imprimées sont réputées pour satisfaire à ces spéciﬁcités.
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1.1.3 Comparaison système Ultra Large Bande / Système bande
étroite
Les caractéristiques de la technique Ultra Large Bande impulsionnelle diﬀèrent
largement de celles des techniques classiques à bande étroite ou multibande [9].
En eﬀet l’ULB impulsionnelle transmet et reçoit des formes d’ondes basées sur des
impulsions de très courtes durées (1ns) alors que les techniques conventionnelles
envoient et reçoivent des formes d’ondes sinusoïdales étalées dans le temps ayant
de ce fait une densité spectrale de puissance beaucoup plus étroite que celle des
signaux ULB Fig. 1.1.
0 0.5 1 1.5 2
−1
−0.5
0
0.5
1
Temps
Am
pl
itu
de
(V
)
2 4 6 8 10 12 14
0
10
20
30
40
50
Frequence
Pu
is
sa
nc
e 
(W
)
Figure 1.1 – Représentation temporelle et fréquentielle d’un signal à bande étroite
et d’un signal ULB
Depuis février 2002, la FCC a alloué le spectre 3.1-10.6 GHz pour l’utilisation
de l’ULB sans licence. Le masque spectral de puissance de l’ULB est déﬁni pour
permettre une densité spectrale de puissance très faible (DSP maximale : -41.3
dBm/MHz) sur toute sa bande de fréquence. Cette puissance permet la coexistence
avec d’autres systèmes à bande étroite. Ces caractéristiques ont été l’occasion pour
les concepteurs de relever de nombreux déﬁs dans une grande variété de domaines
comprenant la conception de système RF mais aussi la conception d’antenne.
1.1.4 Caractéristiques principales de l’Ultra Large Bande
Par rapport aux autres systèmes de transmission classiques, l’Ultra Large
Bande dispose d’un certain nombre d’avantages.
1.1.4.1 Problème dû à la propagation par trajets multiples
L’évanouissement du signal dû à la propagation par trajets multiples peut ré-
duire l’eﬃcacité des systèmes de communications classiques. Dans le cas des com-
munications Ultra Large Bande , le signal transmis possède une largeur de bande
très importante, quelques GHz en pratique (dit de façon équivalente une résolution
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Figure 1.2 – Principe et eﬀets de la propagation par trajets multiples
temporelle très ﬁne). Comme la fenêtre d’observation du récepteur est très étroite,
elle permet de se proteger des erreurs de transmission dues à l’interférence prove-
nant des multitrajets Fig. 1.2. Cette caractéristique permet à la technologie ULB
d’être performante dans des environnements encombrés [10, 11, 12, 13, 14, 15].
1.1.4.2 Communications protégées
Les signaux ULB sont plus diﬃciles à détecter que les signaux de radiocommu-
nications classiques car ils utilisent une grande largeur de bande et peuvent être
produits à des niveaux très faible de bruit (faible Densité Spectrale de Puissance
(DSP))[16]. Les signaux ULB sont quasiment indétectables parce qu’ils peuvent
être transmis avec un niveau de DSP bien inférieur au bruit de fond des récepteurs
classiques. Cette caractéristique particulière de l’Ultra Large Bande permet à cette
dernière de coexister avec les systèmes de communications classiques (Fig. 1.3).
1.1.4.3 Capacité de communication
Le théorème de Shannon nous enseigne que la capacité d’un système est donnée
par la formule suivante :
C = B.log2(1 + SNR) (1.2)
Où B désigne la bande passante du système et SNR le rapport signal à bruit.
De cette formule, on déduit que la capacité d’un système croît linéairement avec
la bande passante, mais croît seulement logarithmiquement avec le rapport signal
à bruit. Par conséquent, pour augmenter la capacité d’un système, la meilleure
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Figure 1.3 – Spectres de l’Ultra Large Bande et d’autres standards de communi-
cations
méthode consiste à augmenter sa bande passante ; c’est ce qui est réalisé par la
technique ULB.
1.1.4.4 Simplicité relative des systèmes ULB
Dans les systèmes de communications sans ﬁls utilisant la technologie ULB
impulsionnelle, l’information en bande de base peut moduler directement des im-
pulsions de courtes durées au lieu de moduler une onde sinusoïdale. L’architecture
de l’émetteur du récepteur ULB devient alors très simpliﬁée : les systèmes ne com-
portent ni synthétiseur à boucle à verrouillage de phase (PLL), ni mélangeur, ni
oscillateur contrôlé en tension (VCO) et encore moins un ampliﬁcateur de puissance.
Toutes ces simpliﬁcations se traduisent par une réduction du coût des systèmes RF
qui en découlent.
1.1.5 La règlementation Ultra Large Bande
Lorsqu’on crée un système ULB, la première étape est de décider la bande
de fréquence que l’on va occuper. Le signal transmis doit satisfaire les autorités
de régulation dans le pays où l’appareil sera vendu. Au début du 21e siècle, les
autorités de régulation ont interdit l’émission de signaux ULB, car ils pouvaient
interférer avec d’autres standards de communication. Mais il a été démontré que les
systèmes ULB minimisent les interférences en étalant la puissance spectrale sur une
large bande de fréquence. En 2002 la FCC (USA) alloua une bande de fréquence
aux systèmes ULB avec néanmoins une restriction sur la puissance d’émission.
Le masque de fréquence dépend de l’application et de l’environnement dans
lequel le système fonctionne. Pour une communication indoor, une densité spectrale
de puissance de -41.3 dBm/MHz est autorisée entre 3.1 et 10.6 GHz. En dehors de
cette bande aucune émission n’est autorisée. Et des restrictions sont prises pour
les émissions parasites aﬁn de protéger les communications GPS et GSM. Le même
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masque est utilisé pour les communications extérieures, celui pour les émissions
parasites est diﬀérent.
L’Europe et le Japon ont commencé à établir les spéciﬁcations de leurs propres
spectres d’émission pour les systèmes ULB. L’ETSI (le département européen des
standards de télécommunication) a proposé des limites similaires à celles de la FCC
(Fig. 1.4) ; ce projet est aujourd’hui encore en discussion avec les entreprises impli-
quées dans le développement des systèmes ULB car le spectre d’émission proposé
est plus restrictif que celui de la FCC. En juillet 2007, l’ETSI a proposé un stan-
dard pour les niveaux d’émission des signaux ULB (EIRP=-41.3 dBm/MHz) pour
un spectre de fréquence allant de 6 à 9 GHz [17].
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Figure 1.4 – Régulation des fréquences aux USA (FCC) et en Europe/Japon
(ETSI)
1.1.6 Activités de normalisation
Depuis la déﬁnition par la FCC, d’un signal ULB qui n’impose pas de forme
d’onde particulière, il est possible de regrouper sous le vocable ULB des solutions
qui ne sont plus nécessairement de nature impulsionnelle.
Ainsi, aﬁn de répondre à une demande réelle et de ne pas se retrouver avec des
systèmes ULB incompatibles entre eux, car n’utilisant pas la même forme d’onde,
il est important de mettre en place des normes ou standards pour les systèmes de
communications utilisant la technologie ULB. L’IEEE s’est lancé dans l’élaboration
de deux standards, le premier, pour les communications bas débit sous l’appélation
IEEE 803.15.4a en 2004 et le second pour les communications haut débit sous l’ap-
pélation IEEE 802.15.3a en 2003. Nous allons à présent détailler ces deux standards.
1.1.6.1 IEEE 802.15.4a : le bas débit
Les réseaux personnels sans ﬁl WPAN bas débits et faibles coûts pour des appli-
cations indoor-outdoor présentent aujourd’hui un grand intérêt, notamment pour
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la mise en place de réseaux de capteurs et de réseaux ad-hoc. Ce besoin a conduit
à la déﬁnition en 2003 de la norme IEEE 802.15.4 pour les réseaux sans ﬁls bas
débits (<250 kbit/s selon la bande de fréquences), de faible complexité et basse
consommation [18]. Cette norme forme la base de la technologie ZigBee qui fournit
une solution complète pour les réseaux bas débits, de la couche physique (PHY) aux
applications [19]. Cependant, les systèmes IEEE 802.15.4 et ZigBee ne permettent
pas de localiser avec une haute précision les objets ou les individus.
Ainsi, en mars 2004, le groupe de travail IEEE 802.15.4a a été créé pour déﬁnir
une couche physique alternative et les ajouts strictement nécessaires à la couche de
contrôle d’accès au médium (MAC) pour les WPAN bas débit de la norme IEEE
802.15.4. Son principal objectif était l’introduction de la fonction de localisation de
haute précision (résolution inférieure au mètre) dans les réseaux sans ﬁl bas débit,
le tout conservant le critère de très basse consommation. Il sera alors possible de
mettre en place des réseaux de capteurs intelligents permettant de suivre un bien
ou une personne. La proposition pour la norme IEEE 802.15.4a [20] a été approuvée
début 2007.
En réalité, deux couches physiques ont été retenues pour la norme [21]. La
première se base sur des techniques d’étalement de spectre à balayage de fréquence
(Chirp Spread Spectrum, CSS) opérant sans licence dans la bande ISM autour de
2.4 GHz, pour les communications uniquement. la seconde couche physique est basée
sur L’ULB impulsionnel pour les communications et/ou les mesures de distances.
Pour assurer une meilleure compatibilité entre les diﬀérentes réglementations, le
groupe IEEE 802.15.4a a proposé une solution qui consiste un découpage du spectre
en 16 sous bandes de 499.2MHz, certaines bandes plus larges et recouvrantes par
rapport à ces sous bandes sont également spéciﬁées.
1.1.6.2 IEEE 802.15.3a : le haut débit
La ﬁn du 20e siècle a vu la multiplication des applications multimédias grand
public et, avec elle, l’inévitable prolifération des câbles de connexion. La mise au
point des systèmes permettant de réduite le nombre de câbles et d’accroître la
mobilité est alors apparue nécessaire. L’IEEE, via le groupe de travail 802.15.3 a
donc proposé de mettre en place en 1999 un standard de communications radio
haut débit. ce standard prévoit l’utilisation sans licence de la bande ISM à 2.4 GHz
pour la mise au point d’une couche physique fournissant des débits allant de 11 à 55
Mbit/s pour des distances comprises entre 10 et 70 mètres. Les applications visées
étant, par exemple, le transfert de données entre appareils multimédias tels que des
ﬁchiers volumineux sur une appareil protatif.
Ces applications requièrent en général des débits de transmission importants.
Aﬁn de répondre à ce bsoin de haut débit, l’IEEE a mis en place en 2003 le groupe de
travail 802.15.3a. son objectif est l’étude d’une nouvelle couche physique alternative
basée sur la technologie ULB et permettant d’accéder à des débits allant jusqu’à
480 Mbit/s, l’exigence minimale s’élevant à 110 Mbit/s sur une portée de 10 mètres.
Après le lancement du processus de normalisation en mars 2003, plusieurs pro-
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positions ont été soumises et, au ﬁl des discussions, deux solutions ont émergé. une
première portée par l’Alliance WiMedia qui regroupe la majeure partie des poids
lourds de l’électronique mondiale et qui soutient une approche multi-bande ; La
seconde, soutenue par les défenseurs d’une implémentations impulsionnelle se ra-
semble sous l’appellation UWB Forum qui regroupe notamment Motorola, certaines
PME pionnières (comme Pulse Link) et de nombreux partenaires académiques.
Ces deux solutions se sont aﬀrontées jusqu’à la dissolution du groupe de travail
IEEE 802.15.3a en janvier 2006 sans qu’aucune n’ait pu receuillir les 70% des votes
nécessaires à son adoption en tant que norme. L’Alliance WiMedia n’a pas attendu
janvier 2006 et a fait un passage en force en annonçant l’approbation de son standard
par l’ECMA international en décembre 2005 (ECMA-368) []. L’ECMA Internatio-
nal est une association industrielle pour la normalisation dans les technologies de
l’information et des communications ainsi que l’électronique.
En mars 2007, le standard ECMA-368 speciﬁant les couches MAC et PHY pour
l’ULB a été oﬃcialisé en tant que norme ISO/IEC 26907.
1.2 Les différents types de signaux Ultra Large Bande
Plusieurs types de signaux ULB peuvent être générés aﬁn de répondre aux spé-
ciﬁcations de la FCC :
– bande passante relative supérieure à 20%,
– bande passante supérieure à 500 MHz,
– une puissance d’émission limitée (Fig. 1.4).
En communication ULB impulsionnelle, des trains d’impulsions sont envoyés, cha-
cune ayant une très courte durée (la durée de ces impulsions étant inversement
proportionnelle à la bande passante du système).
La forme de l’impulsion a une incidence importante sur le reste du système
(bande passante du récepteur, conception de l’antenne, taux d’erreur binaire).
L’impulsion la plus couramment choisie et la plus simple à réaliser est l’impulsion
gaussienne [22] ou l’une de ses dérivées (Fig. 1.5), représentées par les formules
suivantes :
p(t) = Ae
(
t− Tc
τ
)2
pn(t)
= d
n
dtn

Ane
(
t− Tc
τ
)2 (1.3)
Où A désigne l’amplitude du signal et τ le paramètre caractérisant la largeur d’im-
pulsion. L’inconvénient majeur de cette impulsion réside dans l’existence d’une com-
posante continue. C’est pour cela qu’on utilise la première ou seconde dérivée de
l’impulsion gaussienne Eq. 1.3.
D’autres formes d’impulsions peuvent être déﬁnies, les plus utilisées étant :
– monocycle Manchester,
– rectangle,
– impulsions basées sur les fonctions polynomiales d’Hermite,
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Figure 1.5 – Signaux temporels et spectres de l’impulsion gaussienne (courbe
bleue), de sa première dérivée (courbe rouge), de sa seconde dérivée (courbe noire)
1.2.1 Train d’impulsions pour les systèmes Ultra Large Bande
Un train d’impulsions ULB est généralement représenté sous la forme suivante :
s(t) = A
+∞∑
i=−∞

Ns−1∑
j=0
p (t− jTf )

 (i− 1)Tb < t < iTb (1.4)
avec
– Ns le nombre d’impulsions requis pour transmettre un seul bit d’information,
– Tb durée d’une impulsion, Tb = NsTf ,
– Tf temps de la trame (ou période moyenne de répétition des impulsions),
– Ff = 1/Tf : fréquence de répétition des impulsions,
On remarque sur la Fig. 1.6 que la périodisation d’une impulsion échantillonne
son spectre.
1.2.2 Système Ultra Large Bande impulsionnel
Comme nous l’avons vu précédemment, une seule impulsion ULB ne peut pas
contenir d’information. Nous devons coder de manière numérique le signal analo-
gique [23, 5]. En ULB il existe plusieurs méthodes pour coder l’information Fig. 1.7.
On peut distinguer 2 types de modulation impulsionnelle :
– la modulation basée sur le temps (PPM),
– la modulation basée sur la forme (PAM, BPSK, OOK,...).
La modulation par position de l’impulsion Pulse Position Modulation
(PPM) : un délai régulier entre chaque impulsion est introduit. Grâce au décalage
en temps (positif ou négatif), cette modulation distribue de façon uniforme l’éner-
gie du signal à travers le spectre. Si on se limite à une communication purement
binaire, on obtient un débit de communication relativement bas. Pour augmenter le
débit sans dégrader les performances ULB, on peut utiliser une modulation M-aire
(plusieurs bits par symbole).
La modulation par modulation d’amplitude Pulse Amplitude Modulation
(PAM) : le principe de cette modulation est basée sur le codage de l’amplitude des
impulsions par les données. Cette modulation peut être aussi binaire ou M-aire. Un
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Figure 1.6 – Signal temporel et spectre d’un train d’impulsion
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Figure 1.7 – Signaux temporels et spectres des diﬀérentes modulations impulsion-
nelles : PPM (rouge), PAM (bleue), BPSK (noire)
cas particulier de la modulation PAM est la modulation On Off Keying (OOK) où
le bit 0 est codé par une absence de l’impulsion.
La modulation par déphasage de l’impulsion Phase Shift Keying (PSK) :
cette modulation consiste à coder la polarité des impulsions. Comme précédemment,
la modulation peut être soit binaire soit M-aire, un cas particulier fréquemment
utilisé en ULB est la modulation à 2 niveaux : Bi-Phase Shift Keying (BPSK). Si
la phase est à 0◦ le bit « 0 »est transmis et si la phase est à 180◦ le bit « 1 »est
transmis.
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Figure 1.8 – Principe de base des systèmes ULB Multi-bande
1.2.3 Systèmes Ultra Large Bande multi-bande
Pour les applications à très haut débit et à courte portée, une autre approche
est préférable aux modulations impulsionnelles. C’est l’approche multi-bande qui a
été proposée par un ensemble d’entreprise à partir de mars 2003 [24].
Cette nouvelle approche consiste à fractionner la bande 3.1-10.6 GHz en plu-
sieurs sous bandes de fréquence de 500 MHz et à coder les signaux numériques par
répartition en fréquences orthogonales sous forme de multiples sous-porteuses. Cette
technique est appelée « Orthogonal Frequency Division Multiplexing »(OFDM)
(Fig. 1.8).
Tous les signaux peuvent être transmis simultanément sans interférence car ils
occupent des bandes de fréquences diﬀérentes. Chaque signal ULB est modulé avec
les techniques de modulations numériques classiques, ce qui permet d’atteindre des
débits de données très élevés pour le système complet (chaque sous bande ayant un
débit relativement élevé).
1.2.4 Comparaison entre les deux types de systèmes Ultra Large
Bande
Avantages des systèmes multi-bandes :
– La coexistence avec d’autres systèmes à bande étroite est plus aisée. Les sys-
tèmes multi-bandes ont la possibilité d’ajuster les interférences intra-bande
en utilisant de façon sélective les bandes disponibles.
– L’approche multi-bande est extensible : beaucoup de bandes peuvent être
utilisées pour accommoder les systèmes à très hauts débits et peu de bandes
pour les systèmes à bas débits.
– Méthode plus ﬂexible que la méthode par modulation d’impulsion et permet
une adaptation plus facile aux diﬀérentes régulations existantes et à leurs
éventuels changements.
Inconvénients :
– Méthode plus complexe à mettre en œuvre et plus consommatrice de puis-
sance.
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1.3 Différents types d’applications de l’Ultra Large
Bande
Dans le domaine de la propagation et des antennes, il est important d’identiﬁer
les contraintes avec lesquelles le dispositif ULB va être utilisé. Pour les antennes ces
contraintes sont liées à l’environnement de travail et aux applications visées.
1.3.1 Applications liées aux communications
Une des applications ULB les plus populaires est liée à la transmission de don-
nées à très haut débit (plus de 100Mbit/s). Grâce à la grande bande passante de
l’ULB, un tel débit peut être facilement obtenu en utilisant des systèmes multi-
bandes, mais le facteur d’étalement est faible [25]. La combinaison d’un faible fac-
teur d’étalement et d’une faible densité spectrale de puissance accordée par les
instances de régulation limite la portée des systèmes à quelques dizaines de mètres.
Les réseaux qui couvrent une telle portée sont usuellement nommés Personnal Area
Networks (PAN).
Les PANs à très hauts débits sont généralement utilisés pour les applications
liées aux loisirs domestiques [26] (liaisons entre matériels audios ou vidéos de haute
qualité) ou aux transferts de données sans ﬁl entre PC et périphériques (impri-
mantes, scanners, disque de stockage de données (Fig. 1.9). Aﬁn d’augmenter le
débit de données, la combinaison de plusieurs antennes peut être envisagée. Toutes
ces spéciﬁcations impliquent un eﬀort dans la recherche d’antenne ULB (et de réseau
d’antenne ULB), le traitement du signal (codage de l’information) et la propagation
(transmission ULB adaptée à un environnement indoor complexe : bureau, rue,...).
Une autre application importante est liée au réseau de capteurs [25]. Les don-
nées de plusieurs capteurs diﬀérents sont envoyées à un serveur, ou échangées entre
les diﬀérents capteurs. Le débit de transmission est généralement faible (de l’ordre
du kbit/s). Seuls l’encombrement et la puissance peuvent être contraignants car
l’émetteur est généralement à coté du capteur, le tout étant alimenté par batterie.
La localisation du dispositif est aussi un paramètre contraignant car le système peut
être placé dans un environnement de propagation non favorable aux communica-
tions.
Les systèmes à faible débit de données sont aussi envisageables pour les services
de secours aﬁn de communiquer dans des environnements encombrés tels que des
bâtiments eﬀondrés. Dans ce cas les propriétés ULB de pénétration dans les maté-
riaux et de robustesse du signal sont très importantes. Par conséquent, ce type de
système doit fonctionner à basse fréquence.
Même avec un faible débit de communication, la portée de la liaison ULB ne
peut pas excéder une centaine de mètres. Une portée plus grande peut être obtenue
en relayant le message entre diﬀérents capteurs avant qu’il arrive à destination.
La Fig. 1.10 résume les applications ULB en fonction de la portée et du débit de
transmission.
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Figure 1.10 – Applications ULB en fonction du débit et de la portée
1.3.2 Applications liées au radar
De nos jours les systèmes radars doivent être capables de détecter plusieurs types
de cibles (véhicules, cibles humaines, mines, armes,...). De plus elles peuvent être
dissimulées ce qui rend leur détection encore plus diﬃcile (végétation, bâtiments,
sols, ...).
Les systèmes radars doivent généralement être les plus discrets possibles aﬁn de
ne pas être détectables. Leur encombrement doit être limité aﬁn de pouvoir être
intégré et embarqué sur des systèmes aéroportés tout en étant capable de détecter,
localiser et identiﬁer les cibles et leurs déplacements [27]. Enﬁn ils doivent avoir une
bonne résolution. Cette résolution est déﬁnie en distance par ∆R = c/2B où B est
la bande passante du radar et c la célérité de la lumière.
• Les radars à bande étroite ont de nombreux inconvénients :
– L’envoi d’un signal sinusoïdale sur plusieurs µs ne permet pas de rester discret.
– L’impossibilité de recevoir et d’émettre en même temps le signal ce qui im-
plique que l’on a très souvent une zone aveugle de plusieurs centaines de
mètres, ce qui ne permet pas de détecter les cibles à courte portée.
– Etant donné que ∆R est inversement proportionnel à la bande passante du
système, les systèmes à bande étroite n’oﬀrent pas une grande résolution en
imagerie. Cet inconvénient représente la limitation la plus importante des
systèmes radars à bande étroite.
• Atouts des systèmes Ultra Large Bande :
– de part leur grande bande passante, les radars ULB oﬀre une grande résolu-
tion,
– capacités de pénétration des matériaux, sols, murs, végétation et de franchis-
sement des obstacles (surtout pour les systèmes fonctionnant en bande basse),
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– systèmes robustes aux perturbations et interférences,
– amélioration de l’identiﬁcation des cibles (diminution des zones aveugles).
En revanche la bande passante qui est un avantage peut aussi être un inconvénient
car la bande de bruit devient aussi importante.
1.3.2.1 Fonctionnement des radars ULB
Le signal émis par un radar peut être réalisé soit dans le domaine fréquentiel,
soit dans le domaine temporel[28, 29].
L’Ultra Large Bande par saut de fréquence (ULB-FH) : Le principe de cette tech-
nique consiste à utiliser sur une très large bande de fréquence des paliers à fréquence
ﬁxe d’une largeur de 20MHz se recouvrant à 50%. Pour être tolérée par les textes
de réglementation, la bande totale doit être explorée en moins de 1 milliseconde.
Un avantage inhérent à l’étalement du spectre par saut de fréquence, est la
possibilité de rejeter les fréquences perturbées ou encore de ne pas utiliser certaines
parties du spectre allouées à d’autres usages prioritaires. Une des applications visée
par ce type de technique ULB est la localisation des équipes d’intervention lors
d’évènements graves notamment à l’intérieur des bâtiments.
L’Ultra Large Bande par rampe de fréquence (ULB-FM) : la technique ULB-FM
est très eﬃcace pour des applications de transmission ou de localisation. La forme
d’onde est basée sur une rampe linéaire de fréquence avec une excursion inférieure
ou égale à la bande totale de fréquence disponible. L’avantage de cette technique
est d’être facilement adaptable à la bande de fréquence disponible (d’une dizaine
jusqu’à une centaine de MHz). L’application principale de l’UWB-FM est la mesure
de distance.
L’Ultra Large Bande impulsionnelle (ULB-IR) : la technique impulsionnelle uti-
lise des impulsions de courtes durées sans porteuse précédemment développée dans
la partie 1.2.2 . Le principal intérêt de l’ULB-IR réside dans le fait qu’elle permet
une localisation avec une grande précision grâce à la grande bande passante couverte
par les impulsions émise ( fort ∆R).
1.3.2.2 Principe de fonctionnement du radar ULB impulsionnel
L’ensemble des éléments nécessaires à la constitution d’un système ULB impul-
sionnel est composé d’un générateur d’impulsions électriques, d’antennes, de dispo-
sitifs d’adaptations d’impédance, de câbles ainsi que d’un système d’acquisition et
de traitement numérique des signaux comme on peut le voir sur la Fig. 1.11.
Le principe général du système d’émission consiste en l’association d’un géné-
rateur délivrant une impulsion ultra rapide et d’une antenne adaptée permettant
le rayonnement de tout le contenu spectral de l’impulsion. L’impulsion rayonnée
reproduit alors approximativement le signal d’entrée.
Le signal temporel réﬂéchi par la cible est très diﬀérent de l’impulsion émise.
Les modiﬁcations de l’allure de l’impulsion réﬂéchie par rapport à celle émise ap-
paraissent sur le spectre fréquentiel.
18 Chapitre 1. Introduction sur la technologie Ultra Large Bande
Générateur d’impulsions
Dispositifs d’adaptation aux antennes
Oscilloscope
Antenne d’émission
Antenne de réception
Impulsion incidente
Impulsion réﬂéchie
Cible
Figure 1.11 – Principe de fonctionnement des radars ULB impulsionnels
Au niveau de la réception, un oscilloscope (ou échantillonneur) couplé à une
deuxième antenne de réception permet l’acquisition du signal dans le domaine tem-
porel. Le passage dans le domaine fréquentiel (si nécessaire) se fait par transformée
de Fourier.
1.4 Conclusion
L’ULB fait l’objet d’énormément de publications tant dans le monde industriel
qu’universitaire et il est diﬃcile d’avoir une idée rapide de ce qu’elle représente.
Les caractéristiques de la technologie ULB montrent qu’elle possède de nombreux
atouts. La possibilité de coexister avec d’autres technologie à bande étroite, les
communications à haut débit, la localisation précise d’objet ou de personne font
parties des caractéristiques intéressantes de cette technologie.
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Ce chapitre rappelle le rôle des antennes dans une chaîne de communication et
leurs principales caractéristiques. Celles-ci sont étendues aux systèmes Ultra Large
Bande et soulèvent les problèmes de dispersion et de distorsion rencontrés par ces
antennes en régime pulsé.
Les fonctionnalités de la mise en réseau des antennes sont brièvement introduites
et répondent à une demande croissante d’antennes ayant des fonctions électroma-
gnétiques multiples, agiles en rayonnement et à forte directivité.
Mais toutes les antennes ne sont pas intégrables en réseau et toutes n’ont pas
de bonnes performances temporelles. C’est dans cette optique que nous nous inté-
ressons plus particulièrement aux principales antennes ULB fonctionnant en régime
impulsionnel et aux réseaux formés par ces antennes. Une attention particulière est
portée sur les antennes faible proﬁl ayant un rayonnement hémisphérique qui sont
plus avantageuses lors de l’intégration sur porteur. Enﬁn les solutions s’inspirant
des réﬂecteurs sont présentées aﬁn de modiﬁer les caractéristiques de rayonnement
d’une antenne à rayonnement non hémisphérique pour obtenir les propriétés sui-
vantes :
– large bande passante,
– diagramme de rayonnement hémisphérique,
– faible épaisseur.
2.1 Caractéristiques des antennes
2.1.1 Définition d’une antenne
Les antennes sont des éléments essentiels dans une chaîne de communication
radioélectrique. Elles sont omniprésentes dans de nombreuses applications qui nous
entourent : radiodiﬀusion, télévision par voie hertzienne, satellite, télécommunica-
tions professionnelles et mobiles, radars, etc. . . . Située à l’interface entre les signaux
véhiculés dans l’électronique de l’émetteur ou du récepteur et le milieu de propaga-
tion, une antenne est un composant qui permet de rayonner et de capter les ondes
électromagnétiques.
L’équipement électronique auquel elle est reliée, déﬁnit sa fonction d’émission
ou de réception (Fig. 2.1). En émission, une antenne peut être déﬁnie comme un
convertisseur d’ondes guidées (présentes dans un guide d’ondes, une ligne de trans-
mission ou un micro ruban) en une onde rayonnée se propageant en espace libre. A
cette onde est associée une puissance et une information à transmettre. L’antenne
réceptrice est le convertisseur complémentaire où l’onde rayonnée est transformée en
onde guidée. Une même antenne peut être utilisée indiﬀéremment en transmission
et en réception comme le stipule le principe de réciprocité de Lorentz.
Une antenne constitue donc un transducteur entre deux milieux de propaga-
tion dont le rôle est d’adapter l’impédance entre l’équipement radioélectrique et le
milieu de propagation, de transmettre et de recevoir l’énergie dans des directions
privilégiées et de restituer ﬁdèlement le signal transmis.
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Figure 2.1 – Rôles des antennes d’émission et de réception
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Figure 2.2 – Schéma équivalent d’une antenne connectée à un générateur de tension
2.1.2 Caractéristiques « classiques »des antennes
Pour décrire les performances d’une antenne, plusieurs paramètres essentiels
que l’on va rappeler dans cette section sont utilisés : son impédance d’entrée, sa
polarisation, son diagramme de rayonnement, son gain et son eﬃcacité. Comme nous
les utilisons sur une large bande de fréquences, ces paramètres ont une dépendance
en fréquence supplémentaire par rapport aux systèmes à bande étroite. Il s’agit
donc de les introduire aﬁn de les utiliser lors des mesures futures de nos prototypes.
2.1.2.1 Caractéristiques électriques des antennes
Par rapport au générateur, l’antenne peut être modélisée par un dipôle électrique
série sous certaines conditions [?]. L’impédance d’une antenne est l’impédance vue
par les extrémités de l’antenne seule (non reliée à une charge) (Fig. 2.2). Cette
impédance est déﬁnie comme le rapport entre la tension et le courant sur le port
de l’antenne ou comme le rapport entre les composantes appropriées des champs
électriques et magnétiques. L’excitation peut être considérée comme un générateur
de Thévenin équivalent (VG(ω), ZG(ω) = RG(ω)+ jXG(ω)) et le dipôle comme une
impédance complexe passive ZA(ω) :
ZA(ω) = (RP (ω) +RR(ω)) + jXA(ω) (2.1)
La résistance RP (ω) correspond à la résistance de perte et RR(ω) à celle de rayon-
nement.
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L’impédance présentée par l’antenne au niveau du générateur est appelée la
résistance d’entrée, car elle correspond à la charge ramenée au niveau du circuit
par le dispositif rayonnant. Cette impédance est fonction de la géométrie et des
matériaux de l’antenne, mais elle dépend également de la fréquence.
La puissance maximale transférée entre le générateur et l’antenne est obtenue
lorsque Z∗G = ZA, condition sous laquelle nous avons adaptation d’impédance.
Généralement, l’impédance du générateur est considérée comme réelle pure et égale
à 50Ω. Cependant en pratique, cette valeur ne peut être maintenue constante sur
l’ensemble de la bande de fréquence. Aussi, plusieurs grandeurs sont introduites
pour quantiﬁer la désadaptation.
Le coeﬃcient de réﬂexion est déﬁni par Γ(ω) :
|Γ2(ω)| = puissance reflechie(ω)
puissance incidente(ω)
=
Pref (ω)
Pin(ω)
(2.2)
Il est également relié à l’impédance d’entrée par la relation suivante :
Γ(ω) =
ZA(ω)− Z0(ω)
ZA(ω) + Z0(ω)
(2.3)
Où l’impédance Z0(ω) est l’impédance caractéristique de la ligne d’alimentation,
celle-ci étant souvent égale à 50Ω. L’eﬃcacité de l’antenne (dues aux réﬂexions) est
aussi introduite à partir du coeﬃcient de réﬂexion par :
ρ(ω) = 1− |Γ(ω)|2 (2.4)
Enﬁn une autre manière de caractériser les désadaptations d’impédances et le rap-
port d’onde stationnaire (ROS ou VSWR) déﬁni par :
ROS(ω) =
1 + |Γ(ω)|
1− |Γ(ω)| (2.5)
2.1.2.2 Caractéristiques de rayonnement
Les caractéristiques de rayonnement des antennes reposent sur la caractérisation
du champ rayonné, à grande distance dans tout l’espace, qui inclue la répartition
spatiale de l’énergie rayonnée et la polarisation du champ. Les données de puissance
en émission ou en réception complètent alors la description. Les caractéristiques de
rayonnement d’une antenne sont déﬁnies dans la zone de champ lointain (ou zone
de Fraunhofer). La zone de champ lointain est atteinte lorsque nous sommes à
une distance d supérieure à 2D2/λ (D étant le diamètre de la plus petite sphère
entourant l’antenne). Les grandeurs suivantes ont été déﬁnies pour caractériser le
rayonnement d’une antenne :
L’efficacité de rayonnement (ou rendement) eray(ω) est déﬁnie comme le rap-
port de la puissance rayonnée à la puissance incidente sur le port de l’antenne. Elle
traduit les pertes à l’intérieur des matériaux constitutifs de l’antenne :
eray(ω) =
Pray(ω)
Pinj(ω)
(2.6)
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Figure 2.3 – Puissances et pertes mises en jeu dans une antenne
L’efficacité totale etot(ω) tient compte de l’ensemble des pertes : pertes par
désadaptation de l’antenne et pertes liées à la structure de l’antenne :
etot(ω) =
Pray(ω)
Pin(ω)
= eray(ω) · ρ (2.7)
Les pertes et puissances mises en jeu dans une antenne sont schématisées dans la
Fig. 2.3
Le gain intrinsèque (ou gain standard IEEE) Gi(θ, φ) est déﬁni comme le rap-
port de 4π fois l’intensité de rayonnement U(θ, φ, ω) divisée par la puissance injectée.
Les pertes diélectriques ou ohmiques dans la structure rayonnante sont prises en
compte.
Gi((θ, φ, ω)) =
4πU(θ, φ, ω)
Pinj(ω)
(2.8)
Le gain réalisé (ou gain eﬀectif) Gre(θ, φ) est déﬁni par rapport à la puissance
incidente sur le port de l’antenne. Par rapport au gain intrinsèque, il prend ainsi
en compte l’ensemble des pertes de l’antenne, désadaptation comprise. Ce gain
réalisé est usuellement mesuré en chambre anéchoïde. Il intègre toutes les pertes de
l’antenne dans l’étude du bilan de liaison d’un système de communication.
Gre((θ, φ, ω)) = ρGi(θ, φ, ω) =
4πU(θ, φ, ω)
Pin(ω)
(2.9)
La Directivité D(θ, φ) est déﬁnie par rapport à la puissance rayonnée Pray. Elle
mesure la capacité de l’antenne à fournir dans une direction donnée une densité de
puissance plus forte ou plus faible que l’antenne isotrope.
D(θ, φ, ω) =
Gi(θ, φ, ω)
eray(ω)
=
Gre(θ, φ, ω)
etot(ω)
=
4πU(θ, φ, ω)
Pray(ω)
(2.10)
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Figure 2.4 – Repère de coordonnées sphériques
La polarisation de l’onde électromagnétique émise traduit en fonction du temps
l’évolution de l’orientation du champs électrique ~E(ω) en champs lointain. Cette
polarisation peut être rectiligne, circulaire ou elliptique. En champ lointain, dans
un repère de coordonnées sphériques associées au point d’observation (Fig. 2.4), le
champ électrique s’écrit :
~Etot(r, θ, φ, ω) = Er(r, θ, φ, ω)~ur + Eθ(r, θ, φ, ω)~uθ + Eφ(r, θ, φ, ω)~uφ
≈ Eθ(r, θ, φ, ω)~uθ + Eφ(r, θ, φ, ω)~uφ (2.11)
De part cette déﬁnition, les caractéristiques de gain peuvent s’exprimer en fonction
des composantes θ, φ :
G0(θ, φ, ω) = Gθ(θ, φ, ω) +Gφ(θ, φ, ω) (2.12)
2.2 Problématiques générales des antennes ULB
Les signaux impulsionnels ULB de courtes durées requièrent des structures d’an-
tennes diﬀérentes par rapport aux systèmes à bande étroite.
La Fig. 2.5 résume de manière pratique le problème de dispersion et distorsion
des antennes ULB. Dans ce cas nous avons deux antennes de géométries diﬀérentes :
une antenne spirale d’Archimède et une antenne Vivaldi. Toutes deux ont une bande
passante équivalente. Néanmoins, en régime impulsionnel les impulsions rayonnées
sont très diﬀérentes. L’antenne Archimède étale l’impulsion et de ce fait a une plus
faible amplitude par rapport à l’impulsion rayonnée de l’antenne Vivaldi [?]. Ce dé-
faut en régime impulsionnel est très ennuyeux en communication ou en localisation
radar :
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Figure 2.5 – Exemple de problème de distorsion et dispersion temporelle : Antenne
Archimède(en haut), Antenne Vivaldi (en bas)
– la dynamique de mesure se retrouve réduite,
– le temps d’écoute est plus long (interférences et perturbations plus grandes),
– le taux de répétition Tf est plus petit donc le débit de communication est
plus faible.
Par conséquent les caractéristiques temporelles d’une antenne ULB sont tout
aussi importantes à étudier que les caractéristiques fréquentielles.
C’est à partir de cette problématique que nous nous attacherons à montrer, lors-
qu’elles sont disponibles, les réponses temporelles des antennes. Les performances en
régime impulsionnel cibleront leurs applications : communications impulsionnelles,
applications radars ou bien communications multi-bandes.
2.3 Les besoins liés à l’utilisation de réseaux d’antennes
Ultra Large Bande
Comme nous l’avons vu dans le chapitre 1, la puissance des signaux ULB en
régime pulsé est très faible par rapport aux systèmes à bande étroite 1.1. Dans ce
contexte, une forte directivité permet de focaliser l’énergie rayonnée dans une zone
de l’espace prédéﬁnie aﬁn de faire :
– de la localisation,
– des communications discrètes (signal ne perturbant pas les systèmes à bande
étroite donc à très faible densité spectrale de puissance),
– des communications à très haut débit entre stations de base en renforçant la
robustesse de la liaison aux interférences.
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Figure 2.6 – Diversité de rayonnement selon l’environnement de travail des an-
tennes
Les réseaux d’antennes ULB permettent de répondre à ces exigences et occupent
une place croissante dans les applications militaires, et civiles depuis la mise en place
de la régulation de la FCC. De plus, les propriétés des réseaux phasés qui seront
développés dans la section 3.3.3 permettent de modiﬁer le diagramme de rayonne-
ment et de satisfaire les contraintes ergonomiques liées à l’environnement de travail
comme par exemple dans le cas de l’installation d’un réseau de communication sans
ﬁl dans un bâtiment (Fig. 2.6).
L’aspect Ultra Large Bande est intéressant pour la mise en oeuvre de systèmes
regroupant plusieurs fonctions électromagnétiques (radar, communication, guerre
électronique) et se traduit ainsi par un besoin en réseaux d’antennes ayant des
capacités d’agilité en fréquence sur un spectre large. Ce besoin est généralement
couplé à des contraintes d’intégrations fortes sur porteurs (par exemple sur avion
de chasse) et privilégie des solutions faibles épaisseurs de type antennes imprimées.
La Fig. 2.7 montre les exemples de fonctions électromagnétiques aéroportées
pouvant être remplies par des antennes larges bande à faible encombrement.
2.4 Antennes omnidirectionnelles
Un diagramme de rayonnement omnidirectionnel et une large bande passante
sont des caractéristiques requises pour les antennes présentes dans les systèmes
de communications mobiles. Dans cette partie nous présentons les antennes ULB
tridimensionnelles omnidirectionnelles comme les antennes biconiques. Puis nous
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Figure 2.7 – Exemples de fonctions électromagnétiques aéroportées
Figure 2.8 – Géométrie de l’antenne biconique
présentons leurs variantes, ainsi que les dipôles planaires ULB qui sont la version
bidimensionnelle, et ainsi aboutir à la version compacte de ces antennes : les mo-
nopôles.
2.4.1 Les antennes biconiques et leurs dérivées
Le concept de l’antenne biconique est fondé sur le fait qu’un dipôle construit à
l’aide d’un ﬁl épais oﬀre une bande passante plus grande que s’il est construit avec
un ﬁl ﬁn. Ce concept peut être étendu pour obtenir une bande passante encore plus
grande en utilisant des conducteurs évasés. On forme ainsi la structure biconique
présentée dans la Fig. 2.8.
L’antenne biconique peut être analysée comme si la ligne de transmission bico-
nique de l’antenne était évasée jusqu’a l’inﬁni. Cet élément agit comme un guide
pour une onde sphérique et on peut montrer qu’il existe un seul mode TEM pour
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Figure 2.9 – Comparaison des diagrammes de rayonnement entre une antenne
biconique et son réseau de deux antennes : élément seul (en vert), élément en réseau
(bleu)
une antenne biconique inﬁnie [?]. Son impédance d’entrée est sous la forme :
Zc(r) = V (r)/I(r) = Zin =
η
π
ln
(
cot
(
α
4
))
(2.13)
On remarque que dans le cas d’une antenne biconique inﬁnie, l’impédance d’en-
trée est réelle. En pratique, l’antenne biconique est tronquée, ce qui entraîne une
impédance d’entrée qui n’est plus purement réelle. En eﬀet, lorsque les cônes sont
tronqués, une partie de l’énergie est réﬂéchie en bout d’antenne. L’antenne biconique
ﬁnie peut être considérée comme une ligne de transmission se terminant par une
charge. Cette discontinuité implique que l’on n’a plus un mode TEM pur : d’autres
modes supérieurs existent ; et entraîne une augmentation du rapport d’onde sta-
tionnaire et donc une diminution de la bande passante par rapport au cas inﬁni.
L’antenne biconique possède un rayonnement omnidirectionnel et maximum
dans la direction perpendiculaire à l’axe des cônes et un nul électrique le long
de l’axe, ainsi qu’une polarisation linéaire.
Les réseaux d’antennes biconiques ont déjà fait l’objet d’études [?]. Il en résulte
des réseaux formés par ces éléments qui peuvent être bidirectionnels ou bien om-
nidirectionnels. Par exemple la Fig. 2.9 montre deux antennes biconiques placées
dans un réseau linéaire suivant leurs pôles, et les diagrammes de rayonnement cor-
respondants. L’aspect omnidirectionnel est conservé dans le plan azimutal mais la
directivité du lobe principal est augmentée en élévation.
Bien que la bande passante des antennes biconiques semble être inﬁnie, ces
antennes tridimensionnelles ont un encombrement important qui limite la liberté de
conception de réseaux. Pour la réalisation de réseaux compacts à partir d’éléments
omnidirectionnels, il est préférable d’utiliser des dipôles.
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Figure 2.10 – Géométrie et amplitude du coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne dipôle
Stepped-Fat
2.4.2 Les antennes dipôles et monopôles
Les dipôles existent et sont étudiés depuis de nombreuses années [?]. Cette fa-
mille d’antenne présente de nombreuses caractéristiques communes : une bande
passante importante, une polarisation linéaire et un diagramme de rayonnement
omnidirectionnel dans le plan azimutal (perpendiculaire à l’axe du dipôle).
Initialement un dipôle est un élément résonnant à bande étroite. Aﬁn d’obtenir
une bande passante plus grande, les brins du dipôle sont épaissis selon le principe
énoncé par Schantz : Fatter is better [?, ?]. Ces antennes sont particulièrement
intéressantes, car elles sont peu coûteuses, ont une géométrie simple et ne sont
pas dispersives. Contrairement aux antennes à bras épais, celles-ci comportent une
transition en escalier entre les deux brins qui améliore l’impédance caractéristique
et donc la bande passante (Fig. 2.10). Une bande passante de plus d’une octave est
obtenue. Le diagramme de rayonnement est stable sur la bande de fréquence, et la
réponse temporelle faiblement étalée. (Fig. 2.11).
Les antennes dipolaires peuvent être mises en réseau linéaire ou planaire. Un
réseau linéaire espacé uniformément d’antenne Stepped-Fat à fait l’objet d’étude
pour les applications ULB [?] comme le montre la Fig. 2.12. L’impulsion injectée
dans le réseau a été optimisée pour respecter les restrictions de la FCC. Il en ressort
que le signal optimisé pour l’antenne seule peut aussi être appliqué au réseau et
respecte aussi les restrictions en émission. Lorsque la taille du réseau augmente,
soit par le nombre d’éléments, soit en augmentant l’espace inter-élément, le lobe
principal est plus directif.
Les monopoles ULB sont issus des dipôles : l’utilisation d’un plan de masse
perpendiculaire joue le rôle de miroir électrique et crée ainsi la seconde moitié du di-
pôle. La forme des monopôles peut être carrée, ronde, triangulaire elliptique comme
le montre la Fig. 2.13. Les monopôles sont de conﬁgurations tri-dimensionnelles ou
planaires. Evidemment pour des questions d’intégration le modèle planaire est pré-
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Figure 2.11 – Diagramme de rayonnement et réponse temporelle de l’antenne di-
pôle Stepped-Fat
Figure 2.12 – Géométrie et réponse temporelle du réseau linéaire d’antenne dipôle
Stepped-Fat
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Figure 2.13 – Diﬀérentes formes d’antenne monopole
férable [?].
Les monopoles ne nécessitent pas d’alimentation diﬀérentielle (déphasage de π
entre chaque brin) : une seule ligne transporte le signal jusqu’a l’antenne, l’autre
est connectée sur le plan de masse. Des études sur la forme du plan de masse ont
montré qu’il est possible de modiﬁer le diagramme de rayonnement aﬁn de contrôler
la directivité à l’intérieur de la bande de fréquence [?, ?].
Par rapport aux dipôles, les monopoles sont directement intégrables sur les PCB
des cartes électroniques (modules de réception ou de transmission). Leurs propriétés
de rayonnement et leur capacité à être miniaturisés [?] en font de très bons candidats
pour les systèmes de télécommunications mobiles.
Les études menées sur les antennes réseaux formées de monopoles ont abouti à
la création de réseaux linéaires à rayonnement bidirectionnel comme le montre la
Fig. 2.14. Les antennes monopoles sont juxtaposables les unes à cotés des autres et
non les unes au dessous des autres suivant leurs pôles. Seuls les réseaux linéaires
sont réalisables et le diagramme de rayonnement ainsi formé par leur mise en réseau
ne peut être que bidirectionnel. En eﬀet pour obtenir un réseau omnidirectionnel
avec un lobe principal plus directif le réseau doit avoir une conﬁguration linéaire
avec les antennes orientées suivant les pôles des éléments. Ceci n’est pas réalisable
avec ces éléments.
Ainsi, une telle antenne bidirectionnelle placée sur le plafond d’un corridor dans
le cadre d’application indoor, permet d’éviter les réﬂexions et les trajets multiples
[?, ?].
Bien qu’elles aient une bande passante élevée et soient incorporables dans des
réseaux d’antennes, les antennes omnidirectionnelles, distinguables sous des nom-
breuses formes, ne sont pas préconisées pour obtenir des éléments compacts sur
plan de masse. Il est en eﬀet souhaitable d’utiliser des éléments à rayonnement
hémisphérique.
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Figure 2.14 – Géométrie et diagramme de rayonnement d’un réseau de deux mo-
nopoles elliptiques
2.5 Les antennes à rayonnement directif et hémisphé-
rique
Les antennes ULB à rayonnement hémisphérique sont utilisées dans des appli-
cations particulières, comme par exemple :
– dans le cas d’une station de base en communication avec des stations ﬁxes,
– dans des systèmes demandant que l’antenne rayonne dans un espace contrôlé,
– dans le cas d’une antenne servant de point d’accès accrochée sur un mur ou
bien en façade d’appareils électroniques.
Certaines antennes ULB directives sont aussi couramment utilisées dans le cadre
de mesure d’antennes en chambre anéchoïde. Contrairement aux antennes étudiées
précédemment, il est diﬃcile de les miniaturiser. Tous ces aspects liés à ce type
d’antennes sont montrés et appuyés par des exemples dans cette section.
2.5.1 Les antennes à transition progressive
Les antennes à transition progressive (Travelling waves antenna) constituent
une famille importante d’antennes ULB directives. Ce sont des antennes planaires
présentant une transition à partir d’une ligne ou d’un guide d’onde imprimé. Elles
sont généralement constituées par une fente s’élargissant selon diﬀérents proﬁls. Le
proﬁl de cette ouverture peut prendre plusieurs formes : linéaire, constant, linéaire
par morceau ou bien encore exponentiel. Ce dernier type d’ouverture est typique
des antennes Vivaldi [?].
La Fig. 2.15 montre la structure d’une antenne Vivaldi et sa réponse temporelle
dans la direction du lobe principal de rayonnement. L’ouverture exponentielle sur
le plan de masse est alimentée par couplage entre la ligne microstrip et la fente
rayonnante.
Les antennes Vivaldi conviennent particulièrement aux réseaux d’antennes pour
des applications GPR (Ground Penetrating Radar) et de détection en raison de
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Figure 2.15 – Géométrie et réponse temporelle de l’antenne Vivaldi
Figure 2.16 – Géométrie et diagramme de rayonnement d’un réseau de 9 × 9
antennes Vivaldi
leur grande bande passante (10 :1) et du faible coût de production. De plus, elles
permettent la réalisation de réseaux à double polarisation sans apparition de lobes
de réseau sur une large bande de fréquence [?, ?]. En revanche, elles ne sont pas
recommandées pour les applications où une petite dimension suivant l’épaisseur est
nécessaire comme par exemple les systèmes aéroportés.
La Fig. 2.16 montre un réseau de 9 × 9 antennes Vivaldi de type bunny ear [?]
et son diagramme de rayonnement pour diﬀérentes fréquences [?, ?, ?] . Ce réseau
a la particularité de conserver une très bonne pureté de polarisation : une isolation
de -25dB entre la polarisation principale et la polarisation croisée est obtenue sur
une grande ouverture.
Une quantité importante d’études a été menée sur les réseaux composés d’an-
tennes à transition progressive ainsi que sur leurs techniques d’alimentation, ce qui
leur confèrent des propriétés innovantes et originales.
L’alimentation en opposition de phase entre éléments placés les uns à coté des
autres mais avec une construction symétrique, permet d’obtenir des réseaux d’an-
tennes dont le couplage entre éléments adjacents est faible et avec une pureté de
polarisation importante. La Fig. 2.17 présente un réseau de quatre antennes à tran-
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Figure 2.17 – Géométrie et réponse temporelle du réseau de 4 antennes à transition
progressive alimenté avec une alimentation diﬀérentielle
Figure 2.18 – Géométrie et modes de rayonnement, antenne de type TSA pour
radar mono-impulsionnel
sition progressive dont la bande de fréquence satisfait la FCC. Lorsque ces éléments
sont alimentés avec une alimentation diﬀérentielle, un fort gain et une bonne réponse
temporelle sont obtenus.
Comme ces éléments possèdent une très bonne réponse temporelle, ils sont usuel-
lement utilisés pour les radars mono-impulsionnels. Un double système d’alimenta-
tion sur deux modes diﬀérents permet d’avoir simultanément deux modes de rayon-
nements (Fig. 2.18). L’étude de la somme et de la diﬀérence des tensions perçues
sur ces alimentations est intéressante dans le cadre d’applications radars et fournit
des informations sur l’estimation de la position angulaire de cibles.
2.5.2 Les antennes cornets
Les antennes cornets sont les éléments rayonnant les plus performants pour
émettre ou recevoir des impulsions. Ces antennes sont largement utilisées comme
éléments d’alimentation pour les radiotélescopes sur réﬂecteur ou lentille. Leur po-
larisation peut être linéaire ou circulaire et leur bande passante est de l’ordre de la
décade.
Ces antennes sont constituées de guides d’onde rectangulaires ou circulaires (in-
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Figure 2.19 – Géométrie et amplitude du coeﬃcient de réﬂexion d’une antenne
ridged horn
Figure 2.20 – Diagramme de rayonnement et réponse temporelle d’une antenne
ridged horn
trinsèquement large bande) et d’une transition vers la zone de rayonnement. Des
modiﬁcations de la géométrie du cornet entraînent des modiﬁcations sur le dia-
gramme de rayonnement [?]. Les cornets « ridged horns » en sont de bons exemples
et permettent d’obtenir un diagramme de rayonnement uniforme sur la bande de
fréquence en simulant une ouverture stable sur la bande de fréquence.
Cette antenne a un gain important qui augmente avec la fréquence (gain à ouver-
ture constante). La profondeur du cornet dépend de la zone de transition qui permet
d’adapter la ligne de transmission à l’impédance de l’espace libre Z0 = 377Ω ; elle
est généralement de l’ordre de la longueur d’onde à la fréquence basse de la bande
passante. La Fig. 2.19 montre une antenne ridged horn ainsi que l’amplitude de son
coeﬃcient de réﬂexion.
Ces antennes sont moyennement dispersives. La Fig. 2.20 présente le diagramme
de rayonnement directif et l’impulsion rayonnée par l’antenne ridged horn.
Les antennes cornets sont utilisées en réseau pour leur forte directivité et leurs
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Figure 2.21 – Géométrie et réponse temporelle d’un réseau d’antennes cornets avec
une polarisation circulaire
bonnes caractéristiques temporelles. Ce type d’antenne est couramment utilisé dans
les réseaux ULB à rayonnement d’impulsion à polarisation circulaire. En régime
fréquentiel une onde circulaire est obtenue en alimentant deux antennes adjacentes
avec une polarisation orthogonale et des signaux en quadrature de phase. Dans le
domaine temporel ces principes doivent être respectés mais les signaux en quadra-
ture de phase sont plus diﬃciles à réaliser en raison de la large bande passante. Dans
[?] un réseau ULB avec polarisation circulaire en régime impulsionnel est réalisé.
Les signaux sur les antennes qui ont une polarisation orthogonale sont les dérivées
des signaux des antennes initiales. On obtient ainsi une impulsion rayonnée avec
une polarisation circulaire. La Fig. 2.21 montre la géométrie du réseau créé à partir
de quatre antennes cornets aﬁn d’obtenir cette polarisation. Il faut noter que p1 et
p3 sont polarisées horizontalement et p2,p4 verticalement. L’impulsion obtenue est
circulaire et peu dispersive dans la direction principale de rayonnement. L’utilisa-
tion de radar large bande à polarisation circulaire améliore les performances pour
le suivi de cibles complexes (tels qu’un être humain) en réduisant les ﬂuctuations
de la RCS des cibles.
Néanmoins la grande dimension de l’ouverture ne permet pas de les utiliser sur
une grande bande de fréquence sans voir l’apparition prématurée de lobes de réseau.
2.5.3 Les antennes Suspended Plate
Les antennes Suspended Plate (SP) ou plaques suspendues se déclinent avec
deux formes d’alimentation diﬀérentes : alimentation par sonde coaxiale ou par
sonde capacitive. Elles ont une bande passante relative supérieure à 20% et peuvent
atteindre plus d’une octave.
L’antenne Suspended Plate alimentée par sonde coaxiale est constituée
d’un patch suspendu sur un mur métallique dont la forme peut varier [?, ?], ce
dernier étant connecté avec la sonde coaxiale. Aﬁn d’augmenter la bande passante,
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Figure 2.22 – Géométrie de l’antenne Suspended Plate E-patch seul, prototype et
amplitude du coeﬃcient de réﬂexion du réseau constitué de quatre éléments et de
son diviseur de puissance
le patch et l’alimentation sont modiﬁables. Généralement ces structures permettent
d’obtenir des éléments rayonnant sur plus d’une octave.
Malheureusement ces structures ayant un mur métallique au niveau de l’alimen-
tation ont un diagramme de rayonnement qui varie fortement avec la fréquence de
fonctionnement [?].
Cependant, dans cette famille d’antenne nous trouvons des éléments qui sont
alimentés uniquement par sonde coaxiale et dont le mur métallique au niveau de
l’alimentation est absent. Aﬁn de conserver une bande passante suﬃsante, les patchs
ont dû faire l’objet d’une attention particulière dans leur conception et leur optimi-
sation : des fentes sont ajoutées sur le patch aﬁn de compenser l’eﬀet capacitif de
l’alimentation (patch en forme de E). A la clé un rayonnement stable sur la bande de
fréquence et une bonne réponse temporelle sont obtenus. La mise en réseau contri-
bue à stabiliser encore mieux le diagramme de rayonnement. La hauteur sur plan de
masse est intéressante dans le cadre de nos applications car elle n’excède pas λ/10.
De plus il s’agit d’une structure intégrable dans un réseau et pouvant rayonner des
impulsions de bonne qualité [?].
La Fig. 2.22 montre un prototype de patch en E alimenté par sonde coaxiale
ainsi que sa mise en réseau et son coeﬃcient de réﬂexion. Une bande passante de 3.1
à 5.1 GHz est obtenue pour l’élément en réseau intégrant son circuit d’alimentation.
Ce type d’antenne est utilisé pour des télécommunications à très haut débit entre
stations de base.
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Figure 2.23 – Géométrie et rapport d’ondes stationnaires de l’antenne Suspended
Plate alimentée par sonde capacitive en L
L’antenne Suspended Plate alimentée par sonde capacitive est proche de
l’antenne précédente. La principale diﬀérence réside dans son mode d’alimentation :
le patch est alimenté et suspendu au dessus d’une sonde capacitive. La structure
du patch et de la sonde sont les principaux paramètres pour augmenter la bande
passante.
La Fig. 2.23 montre un des premiers prototypes d’une antenne Suspended Plate
alimentée par sonde capacitive en L et son rapport d’ondes stationnaires [?]. Comme
le montre cette ﬁgure, l’antenne a une bande passante assez faible de 30%, néan-
moins son alimentation, son rayonnement et sa hauteur sur plan de masse en ont
fait un bon élément de départ pour le design d’une antenne répondant au critère
d’élément ULB faible épaisseur.
Ces structures ont un diagramme de rayonnement qui varie faiblement sur la
bande passante et leur confère ainsi de bonnes propriétés temporelles.
La Fig. 2.24 représente un prototype d’antenne Suspended Plate large bande.
Son patch triangulaire ainsi que sa sonde en F conduisent à une bande passante
de 69%. Son rayonnement stable sur la bande passante permet d’obtenir un bon
rayonnement impulsionnel.
La hauteur sur plan de masse est de l’ordre de λ/7. Cette structure peut avoir
une bande passante de plus d’une octave et permet de couvrir la bande allouée par
la FCC [?, ?, ?, ?].
Quelque soit le système d’alimentation les antennes SP proposent une bande
passante limitée mais une réponse temporelle acceptable. De plus elles peuvent être
placées en réseau et présentent un faible couplage entre elles. En revanche, ces struc-
tures comportent un nombre important de paramètres à ajuster ce qui complique
leur optimisation. Il en découle une réalisation diﬃcile et des problèmes de rigidité
de la structure qui peuvent modiﬁer le comportement de l’antenne, surtout sur des
systèmes mobiles où des vibrations sont présentes.
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Figure 2.24 – Géométrie, amplitude du coeﬃcient de réﬂexion et réponse impul-
sionnelle de l’antenne Suspended Plate triangulaire alimentée par sonde capacitive
en F
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Figure 2.25 – Géométries des antennes grandes fentes avec les diﬀérents stubs
d’alimentation
Figure 2.26 – Géométrie et réponse temporelle d’une antenne grande fente
2.5.4 Les antennes grandes fentes
Les antennes grandes fentes ouWide Slot Antennas sont des éléments rayonnants
planaires, légers, ULB ayant une bonne réponse temporelle et faciles à intégrer
dans des cartes électroniques. Ces antennes sont constituées d’une grande fente
découpée dans un plan de masse métallique et elles sont alimentées par un stub
qui peut prendre diﬀérentes formes aﬁn d’ajuster la bande passante et la pureté
de polarisation [?, ?]. La Fig. 2.25 présente les diﬀérentes formes de stubs : carré,
radial, en U.
Diﬀérentes lignes d’alimentation peuvent être utilisées : coplanaire, microstrip,
stripline. Mais il est préférable d’utiliser la ligne coplanaire car la ligne et la fente
sont sur la même couche métallique, évitant ainsi des erreurs de positionnement
lors du processus de réalisation.
La largeur des plans de masse permet de modiﬁer la directivité des antennes
[?]. La Fig. 2.26 présente un prototype d’antenne grande fente alimentée par ligne
stripline optimisée pour la bande FCC et le rayonnement d’impulsions.
Comparées aux antennes omnidirectionnelles, leur conﬁguration permet de les
intégrer dans des réseaux linéaires mais aussi planaires [?]. La Fig. 2.27 présente un
réseau planaire d’antennes grandes fentes utilisé pour les systèmes radar maritime.
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Figure 2.27 – Géométrie et amplitude du coeﬃcient de réﬂexion, d’un réseau d’an-
tennes grandes fentes
Il s’agit d’une antenne faible coût car le réseau d’alimentation fait partie intégrante
de l’antenne.
Ces antennes sont réputées pour avoir un rayonnement bi-directif. L’ajout d’une
surface réﬂéchissante derrière une des faces de ces antennes diminue fortement le
rayonnement arrière et rend le rayonnement hémisphérique. Mais cette transforma-
tion, s’accompagne de quelques précautions d’usage que nous allons énoncer dans
la section suivante.
2.6 Les antennes sur réflecteur
Les antennes sur réﬂecteur sont utilisées depuis la découverte de la propaga-
tion des ondes électromagnétiques en 1888 par Hertz. L’utilisation de réﬂecteur fut
motivée pour maximiser le gain de l’antenne dans des applications telles que la
radioastronomie et les communications via satellites. Bien que les réﬂecteurs ont
plusieurs formes géométriques, les plus populaires sont les réﬂecteurs plan, en coin
et courbés (plus précisément les paraboles). Dans cette section nous nous intéres-
serons aux réﬂecteurs plans sans et avec métamatériaux car ce sont des surfaces
réﬂéchissantes qui ont un faible encombrement comparées aux réﬂecteurs coins et
courbés qui sont utilisés dans le domaine de l’ULB.
2.6.1 Les antennes sur réflecteur
Les caractéristiques de rayonnement d’antennes placées directement à proximité
d’une surface réﬂéchissante sont signiﬁcativement altérées. Cette altération provient
de l’énergie réﬂéchie sur la surface conductrice vers la source. Pour obtenir une struc-
ture à rayonnement hémisphérique correctement adaptée à partir d’une antenne qui
est omnidirectionnelle ou bidirectionnelle, une solution consiste à placer l’élément
rayonnant à un quart de longueur d’onde (λ/4) d’un réﬂecteur. Selon le principe de
la théorie des images, à cette distance l’onde est réﬂéchie en opposition de phase sur
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Figure 2.28 – Conﬁguration et rapport d’onde stationnaire de la structure utilisant
un plan réﬂecteur strié avec sa source primaire
le plan métallique et se recombine de manière constructive avec la source (la source
et l’image émettent en phase) Généralement celle solution produit des structures
plutôt épaisses comparées à notre demande et réduit la bande passante des éléments
utilisés [?].
En ULB, de nouveaux réﬂecteurs utilisant des techniques innovantes sont re-
cherchés. Une approche consiste à utiliser des réﬂecteurs striés [?]. Ces réﬂecteurs
permettent de conserver une meilleure bande passante comparée à celles des réﬂec-
teurs plans usuels. La disposition des striures est rigoureusement étudiée en fonction
de la bande de fréquence, du rayonnement et de la polarisation de l’antenne. L’utili-
sation de ce type de réﬂecteur avec un dipôle ULB comme source primaire a permis
d’obtenir une antenne de 21mm d’épaisseur(λ/5.2) pour une bande passante de
100.9%. Cette antenne possède un rayonnement hémisphérique stable avec un gain
supérieur à 6 dBi dans sa bande de fonctionnement. La Fig. 2.28 montre la structure
du réﬂecteur strié ainsi que le positionnement de la source primaire : le dipôle ULB.
2.6.2 Les antennes sur réflecteur à base de métamatériaux
Aﬁn d’améliorer les performances d’une antenne directive en termes de bande
passante et d’épaisseur, une solution consiste à utiliser des nouveaux réﬂecteurs à
base de métamatériaux tels que les surfaces à hautes impédances (SHI).
Une SHI est une structure périodique qui a une propriété particulière : à cer-
taines fréquences l’onde incidente arrivant sur cette surface est totalement réﬂéchie
sans que le champ électrique ne soit déphasé. La phase de conception des SHI est es-
sentielle pour déﬁnir la bande de fréquence dans laquelle la phase de l’onde réﬂéchie
varie entre −90◦ et 90◦ aﬁn d’avoir des interférences constructives.
La Fig. 2.29 montre la phase du coeﬃcient de réﬂexion d’une SHI et sa bande
de fréquence de fonctionnement.
Dans certains cas, ces SHI sont eﬃcaces sur une octave et permettent d’obtenir
des structures ayant une épaisseur au dessus du plan de masse de l’ordre de λ/20.
Cette propriété permet aux SHI d’être placées très proches de l’élément rayonnant
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Figure 2.29 – Phase du coeﬃcient de réﬂexion d’une structure SHI et sa bande de
fréquence utilisable (zone grisée)
Figure 2.30 – Diﬀérentes antennes sur SHI : antenne bowtie sur SHI composé
d’éléments périodiques carrés et triangulaires, antenne spirale d’Archimède sur SHI
composé d’éléments carrés chargés résistivement
comme un réﬂecteur [?, ?, ?].
Certaines SHI sont composées d’éléments périodiques chargés avec des impé-
dances permettant de réduire les courants de surface de manière signiﬁcative et
d’obtenir un rayonnement directif sur une grande bande passante. Ces antennes
présentent une épaisseur sur plan de masse très faible (λ/60 à la fréquence la plus
basse) mais un faible gain également[?]. Diﬀérentes antennes sur SHI sont montrées
sur la Fig. 2.30.
2.7 Synthèse et conclusions de l’état de l’art
Dans cet état de l’art nous avons vu la mise en réseau de diﬀérentes antennes
ULB. Le tableau 2.1 présente brièvement un récapitulatif des principales propriétés
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Antennes Bande passante Rayonnement épaisseur polarisation
Cornet 10 :1 directif λ
linéaire
circulaire
Vivaldi (TSA) 10 :1 directif λ/2
linéaire
circulaire
Dipôle
monopole 3 :1
omnidirectionnelle
bidirectionnelle
selon
réﬂecteur linéaire
biconique 10 :1
omnidirectionnelle
bidirectionnelle
selon
réﬂecteur linéaire
Wide Slot
Antennas 3 :1
omnidirectionnelle
bidirectionnelle
selon
réﬂecteur linéaire
Suspended Plate 2 :1 directif λ/10 linéaire
Reﬂecteur
selon
l’élément directif λ/4
selon
l’élément
Réﬂecteur SHI
selon
l’élément directif λ/20
selon
l’élément
Réﬂecteur SHI résistif
selon
l’élément directif λ/60
selon
l’élément
Table 2.1 – Récapitulatif des Antennes ULB pour application réseau sur plan de
masse
des antennes étudiées et de leurs épaisseurs au dessus du plan de masse. La po-
larisation donnée est liée à l’élément mais aussi à la conﬁguration du réseau. En
comparant l’épaisseur de chaque antenne et la bande passante on constate que cette
dernière se dégrade avec la proximité d’un plan de masse. Il apparaît clairement
qu’un compromis devra être fait entre ces deux paramètres lors de la conception de
l’antenne.
Selon le cahier des charges présenté dans l’introduction générale et dans la sec-
tion 2.3 et bien qu’elles soient particulièrement bien adaptées à la mise en réseau
sur une large bande passante, les antennes cornets et les antennes à transition pro-
gressive sont à écarter car trop encombrantes et ne permettent pas d’obtenir des
antennes de faible épaisseur.
Les antennes Suspended Plates ont un encombrement sur plan de masse faible
mais leur rigidité, la complexité de la conception et leur bande passante sont une
limite à leur usage. Néanmoins elles conservent de bonnes propriétés temporelles et
leur mise en réseau est réalisable.
L’utilisation de réﬂecteur conserve les propriétés de l’antenne et est appropriée
pour obtenir un rayonnement hémisphérique à partir d’antennes omnidirectionnelles
ou bidirectionnelles mais la hauteur de λ/4 sur un plan métallique reste assez grande
et une hauteur inférieure à cette distance réduit la bande passante et dégrade le
rayonnement des antennes. Néanmoins, l’utilisation de SHI comme réﬂecteur est
une solution pour réduire cette distance mais leur bande passante est restreinte.
Quant aux SHI chargées résistivement, elles restent une très bonne alternative pour
obtenir des éléments extrêmement ﬁns sur plan métallique mais entraînent une
faible eﬃcacité des antennes.
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Comme nous l’avons expliqué au début de ce chapitre, la réponse temporelle des
antennes ULB dépend de la géométrie de l’antenne et non pas de sa bande passante.
C’est pour cette raison que nous avons écarté toutes les antennes indépendantes de
la fréquence : équiangulaire (type antenne Archimède) ou antenne log-périodique,
pour éviter les problèmes de distorsion et de dispersion découlant de leur géométrie.
Avant de concevoir une antenne réseau ULB de faible épaisseur, il faut se pencher
sur la théorie des réseaux aﬁn d’identiﬁer les verrous à la réalisation et de cerner
les limites de fonctionnement des réseaux sur une très large bande de fréquence.
Dans le chapitre suivant nous allons analyser les eﬀets du facteur de réseau dans le
domaine fréquentiel et dans le domaine temporel.
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Depuis que les USA ont autorisé la bande 3.1-10.6GHz pour les communications
sans ﬁl, plusieurs applications dans le domaine des télécommunications et des cap-
teurs ont vu le jour. Toutes ces applications ont en commun l’étalement de l’énergie
sur tout le spectre des fréquences utilisables avec une limite de -41.25 dB/MHz. Ces
systèmes sont donc limités par cette restriction en puissance qui protège les autres
systèmes occupant cette bande de fréquence des interférences.
Dans la bande FCC, certaines applications peuvent nécessiter l’utilisation d’an-
tennes plus directives. Les antennes réseaux à base d’éléments planaires présentent
l’avantage d’une taille réduite suivant une dimension. En conséquence, à PIRE
constante aﬁn de respecter les restrictions d’émission liées à la réglementation FCC,
la puissance incidente nécessaire pour alimenter le réseau est moins importante que
celle nécessaire à alimenter un élément seul. De plus l’eﬀet réseau permet de fo-
caliser l’énergie dans une zone précise et réduit le risque de trajets multiples et
contribue à augmenter la robustesse de la liaison de communication. Enﬁn la mise
en réseau permet d’exploiter d’autres propriétés telles que la diversité de rayonne-
ment et le beamforming (modiﬁcation de directivité et reconﬁgurabilité des lobes
de rayonnement).
Dans cette partie, la théorie du facteur de réseau est rappelée et analysée dans
le domaine fréquentiel en partant de la théorie des points sources jusqu’au réseau li-
néaire et planaire. La connaissance des caractéristiques fréquentielles est complétée
par l’analyse du rayonnement impulsionnel des réseaux larges bandes. Les caracté-
ristiques temporelles sont obtenues par transformée de Fourier inverse du facteur
de réseau sur une large bande de fréquence dans chaque direction de l’espace (θ, φ)
et sont analysées.
3.1 Théorie des points sources
Le point source est une manière simple et néanmoins précise pour modéliser les
propriétés radioélectriques d’une antenne réseau.
Dans la suite de l’étude nous utilisons les points sources (même amplitude dans
toutes les directions θ et φ) pour deux lois de phase distinctes : équiphase, ou
déphasage de 180◦.
3.1.1 Points sources équiamplitudes et équiphases
Considérons deux points sources équiamplitudes, équiphases et séparés par une
distance d sur l’axe y comme indiqué dans la Fig.3.1. L’expression conmplexe E(θ)
du champ lointain dans le plan où nous observons l’eﬀet du réseau (φ = 90◦)
s’exprime :
E(θ) = A0e
−j.k.d.sin(θ)/2 +A0e
j.k.d.sin(θ)/2 (3.1)
où
– A0 est l’amplitude des sources,
– k est la constante de propagation déﬁnie par 2πf/(c
√
(εr)).
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z
y
x
d
Champ Lointain
θ
φ
Source 1 Source 2
Figure 3.1 – Conﬁguration d’un réseau linéaire constitué de deux sources isotropes
De l’Eq.3.1, nous observons que la source 1 est retardée de k.d.sin(θ)/2 tandis que
la source 2 est avancée de k.d.sin(θ)/2 et nous pouvons écrire :
E(θ) = A0.
e
−j.k.d.sin(θ)
2 + e
j.k.d.sin(θ)
2
2
= 2.A0.cos
(
k.d.sin(θ)
2
)
(3.2)
La Fig. 3.2 décrit le champ lointain pour deux sources isotropes d’amplitude A0 = 1
et séparées de d = λ/2 = c/(2f). Ce diagramme est représenté dans le plan φ = 90◦
pour diﬀérentes valeurs de θ. L’équation 3.1 est déﬁnie pour une référence située au
centre du repère entre les deux sources. De plus, quand les sources sont placées dans
un réseau linéaire avec la même amplitude et la même phase, le champ résultant
maximum est orienté en θ = 0◦ sur le plan normal au réseau. Ce type de réseau est
nommé réseau à émission transversale (broadside).
3.1.2 Points sources équiamplitudes et déphasées de 180◦
En considérant les mêmes sources que dans la Fig. 3.1 mais avec un déphasage
de 180◦, alors le champ résultant selon θ avec une référence de phase prise au centre
du réseau est donné par :
E(θ) = A0e
−j.k.d.sin(θ)/2 −A0ej.k.d.sin(θ)/2 (3.3)
(3.3) peut être réécrit sous la forme suivante :
E(θ) = j2A0sin (k.d.sin(θ)/2) (3.4)
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Figure 3.2 – Diagramme de rayonnement polaire (plan φ = 90◦) et tridimensionnel
de deux sources isotropes équiamplitudes et équiphases séparées par d = λ/2
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Figure 3.3 – Diagramme de rayonnement polaire (plan φ = 90◦) et tridimensionnel
de deux sources isotropes équiamplitudes déphasées de 180◦ séparées par d = λ/2
L’Eq. 3.4 montre que le champ est strictement imaginaire. En posant j A0 = 1 et
en considérant le cas d = λ/2, le champ devient :
E(θ) = 2sin
(
π
2
.sin(θ)
)
(3.5)
La Fig. 3.3 donne le diagramme de champ du réseau obtenu à partir de (3.5). Le
champ maximum est suivant l’axe du réseau (θ = 90◦ et φ = ±90◦). Contrairement
au réseau à émission transversale de la Fig. 3.2, ce diagramme qui présente un
maximum dans la direction du réseau est nommé réseau à émission longitudinale
(end-fire).
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Figure 3.4 – Réseau de 2 dipôles inﬁnitésimaux orientés selon l’axe z
3.2 Principe de multiplication du diagramme
Dans la section précédente, les points sources isotropes sont utilisés pour décrire
le phénomène de réseau. Aﬁn d’étendre ce concept à une situation plus générale,
nous considérons maintenant des sources non isotropes et de diagramme de rayon-
nement identique.
Ainsi nous considérons un cas de deux dipôles inﬁnitésimaux arrangés dans un
réseau linéaire identique à celui de la Fig. 3.1. La nouvelle amplitude du point source
est dépendante de l’angle θ [?] :
A0(θ) = A|sin(θ)| (3.6)
Cette loi de variation de l’amplitude du point source est typique d’un dipôle inﬁni-
tésimal orienté selon l’axe z comme nous pouvons le voir dans la Fig. 3.4.
En combinant 3.2 et 3.6 nous obtenons :
E(θ) = 2Asin(θ)cos
(
k.d.sin(θ)
2
)
(3.7)
Ce résultat est équivalent à multiplier le diagramme de rayonnement d’une
source par celui de deux points sources isotropes. De la même manière le diagramme
de deux dipôles est obtenu facilement en remplaçant l’amplitude par l’expression du
diagramme d’un dipôle. Ceci illustre le principe de multiplication du diagramme.
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Le principe de multiplication du diagramme stipule que le champ de sources non
isotropes mais identiques et non couplé, est le produit du diagramme de la source
individuelle par le diagramme du réseau (facteur de réseau) de sources isotropes
dans la même conﬁguration (Fig. 3.5) :
Etot(θ) = E × facteur de réseau (3.8)
3.3 Théorie des réseaux linéaires de n éléments
Dans la section précédente, le concept de réseau et de facteur de réseau a été
introduit. Désormais une forme généralisée du facteur de réseau est considérée pour
n éléments.
Ces éléments sont toujours considérés comme des points sources isotropes dans
la conﬁguration décrite par la Fig. 3.6. Le facteur de réseau qui est la somme des
champs s’écrit :
AF = E1 + E2 + E3 + E4 + . . .+ En
= A1 +A2e
jψ +A3e
j2ψ +A4e
j3ψ + . . .+Ane
j(n−1)ψ (3.9)
Le champ total calculé dans la direction θ dépend du déphasage ψ progressif entre
chaque source et du nombre n d’éléments.
Le champ total dans la direction θ, référencé par rapport à la source 1, est donné
par son facteur de réseau.
Les sources sont toutes considérées équiamplitude et équiphase. L’Eq. 3.9 peut
être réarrangée sous la forme :
AF (f, θ, n, d, β) = AF (ψ) =
n∑
m=1
Ame
j(m−1)ψ (3.10)
avec Am = A et
ψ = k d sin(θ) + β =
2π
λ
dsin(θ) + β
=
2πf
c0
dsin(θ) + β (3.11)
Aﬁn d’obtenir une forme trigonométrique, on multiplie l’Eq. 3.9 par ejψ pour obtenir
l’écriture suivante :
ejψAF (ψ) = A(ejψ + ej2ψ + ej3ψ + ej4ψ + . . .+ ejnψ) (3.12)
En soustrayant 3.12 à 3.9 et en divisant par A(1− ejψ) nous obtenons :
AF (ψ) =
1− ejnψ
1− ejψ
=
ejnψ/2
ejψ/2
ejnψ/2 − e−jnψ
ejψ/2 − e−jψ
= ej(n−1)ψ/2
sin(nψ/2)
sin(ψ/2)
(3.13)
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Figure 3.5 – Exemple de multiplication du diagramme. (a) diagramme de rayonne-
ment d’un dipôle ; (b) facteur de réseau de deux points sources isotropes séparés par
d = λ/2 et déphasés de 180◦ ; (c) diagramme de rayonnement de 2 dipôles obtenu
par multiplication du diagramme du dipôle et du facteur de réseau dans le plan
φ = 90◦.
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Figure 3.6 – Réseau linéaire de n éléments
Si la phase de référence est choisie au centre du réseau, alors le facteur de réseau
s’écrit simplement :
AF (ψ) =
sin(nψ/2)
sin(ψ/2)
(3.14)
De plus nous pouvons normaliser ce facteur de réseau :
AFn(ψ) =
sin(nψ/2)
n sin(ψ/2)
(3.15)
Lorsque ψ → 0 l’ équation (3.14) peut être approximée par :
AF (ψ) =
sin(nψ/2)
ψ/2
(3.16)
3.3.1 Réseau linéaire à émission transversale
Dans un réseau à émission transversale de n sources isotropes, le diagramme de
rayonnement est perpendiculaire au plan du réseau en θ = 0◦. L’amplitude et la
phase de chaque élément sont alors égales. Le déphasage ψ se réduit alors à :
ψ = kdsin(θ) (3.17)
La valeur maximale du champ est obtenue lorsque ψ = 0 dans 3.11, ce qui se produit
lorsque θ = mπ , avec m ∈ N0 . Le champ est donc maximum en 0 et π.
La Fig. 3.7 montre le facteur de réseau normalisé pour un réseau à émission
transversale de 10 éléments sur l’axe y respectivement espacés de d = λ/4, d = λ/2
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Figure 3.7 – Facteur de réseau normalisé d’un réseau linéaire à émission transver-
sale de 10 éléments sur l’axe y espacés de d = λ/4, d = λ/2 et d = λ
et d = λ. Sur cette ﬁgure on observe bien que chaque facteur de réseau a un lobe
principal perpendiculaire au plan du réseau.
Pour d = λ/4 et λ/2 nous obtenons les lobes principaux dans les directions
θ = 0◦ et 180◦. Plus on augmente la distance inter-élément et plus l’ouverture des
lobes principaux est réduite.
En revanche pour d = λ, l’amplitude maximale des lobes secondaires est la
même que celle du lobe principal en θ = 90◦ et 270◦. Ces lobes secondaires sont
connus sous le nom de lobes de réseau.
3.3.2 Réseau linéaire à émission longitudinale
Dans un réseau à émission longitudinale, les lobes principaux sont dans le même
plan que le réseau.
Dans ce cas on souhaite ψ = 0 lorsque θ = (2m + 1)π/2, avec m ∈ N et ainsi
β = −kd. Donc pour obtenir un réseau linéaire à émission longitudinale, il faut que
la diﬀérence de phase entre les éléments adjacents soit retardée de β.
La Fig. 3.8 montre le facteur de réseau normalisé d’un réseau linéaire à émission
longitudinal de 10 éléments espacés respectivement de d = λ/4, d = λ/2 et d = λ.
Lorsque d = λ/4 le facteur de réseau crée un rayonnement hémisphérique dans
la direction θ = 90◦. On précise que si la loi de phase est opposée (β = kd) alors
la direction du lobe principal est dans la direction opposée (θ = 270◦). Lorsque
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Figure 3.8 – Facteur de réseau normalisé d’un réseau linéaire à émission longitu-
dinale de 10 éléments sur l’axe y espacés de d = λ/4, d = λ/2 et d = λ
d ≥ λ/2 le diagramme de rayonnement est bidirectionnel dans les directions longi-
tudinales (θ = 90◦ et 270◦). En revanche pour d = λ alors nous obtenons les lobes
principaux toujours dans les directions longitudinales mais aussi dans les directions
transversales (θ = 0◦ et 180◦).
3.3.3 Réseau linéaire à commande de phase
Nous avons vu précédemment comment obtenir des rayonnements diﬀérents :
réseau à émission longitudinale ou transversale en modiﬁant la loi de phase entre les
éléments adjacents. Mais il est aussi possible d’obtenir d’autres directions d’émis-
sion/réception privilégiées en résolvant (3.18).
ψ = kdsin(θ0) + β = 0 (3.18)
Dans ces conditions, si nous voulons pointer le lobe principal en θ0 il suﬃt
d’avoir β = −kdsin(θ0).
3.3.4 Effet de l’espacement d entre les éléments
Dans un réseau phasé, il est impératif d’éliminer les lobes de réseau car ils
réduisent la puissance aﬀectée au lobe principal et diminuent de ce fait le gain
eﬀectif du réseau.
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Ces lobes de réseau interviennent lorsque les éléments sont placés à une certaine
distance les uns des autres. Dans un réseau phasé le facteur de réseau s’exprime :
AF (θ) =
n∑
m=1
ej(m−1)k d(sinθ−sinθ0) (3.19)
Le maximum du facteur de réseau est obtenu lorsque l’argument est égal à 0
soit lorsque θ = θ0. Cette situation peut aussi se reproduire sur d’autres angles θr
lorsque l’argument est un multiple de 2π :
kd(sinθ0 − sinθr) = 2lπ (3.20)
où
d
λ
(sinθ0 − sinθr) = l (3.21)
avec l = ±1,±2, . . . et θr l’angle où se crée les lobes de réseau. On obtient pour
l’expression de θr :
θr = sin
−1
(
sinθ0 − lλ
d
)
(3.22)
Les premiers lobes de réseau apparaissent pour l = ±1. Pour éviter les lobes de
réseau, il faut que θr n’existe pas pour aucune valeur de θ0 ∈ [−90◦, 90◦]. Les cas les
plus défavorables arrivent lorsque θ0 = ±90◦ et les conditions pour éviter les lobes
de réseaux découlent de l’Eq. 3.22 :


sinθ0 ± λ
d
> 1
sinθ0 ± λ
d
< −1
et dans un cas plus général :
d
λ
<
1
1 + sin|θ0| (3.23)
Il est intéressant de constater que l’apparition des lobes de réseau n’est pas en
fonction du nombre d’élément n, mais de la distance d les séparant. Le cas limite
pour ne pas obtenir de lobes de réseau est :
d <
λ
2
(3.24)
La Fig. 3.9 montre l’angle θ0 que l’on puisse pointer avec le lobe principal, aﬁn
d’éviter la formation de lobes de réseaux, en fonction de la variation de d/λ.
3.3.5 Réseau linéaire de n éléments : représentation tridimension-
nelle
Désormais nous nous intéressons au facteur de réseau tri-dimensionnel. On consi-
dère un réseau linéaire isotrope de n éléments positionnés sur l’axe y et séparés par
une distance d comme indiqué précédemment sur la Fig. 3.6.
Son facteur de réseau est identique à celui précédemment utilisé dans l’Eq. 3.10.
Aﬁn d’obtenir les caractéristiques tri-dimensionnelles de ce réseau, il suﬃt de faire
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Figure 3.9 – Espace inter-élément maximal normalisé par rapport à la longueur
d’onde d/λ en fonction de l’angle de dépointage θ0
le produit du vecteur unitaire selon l’axe du réseau avec le vecteur de la direction
d’observation :
~ay ~ar = ~ay ( ~axsinθcosφ+ ~aysinθsinφ+ ~azcosθ = sinθsinφ) (3.25)
Le facteur de réseau tridimensionnel s’écrit ainsi :
AF (f, θ, n, d, β) =
n∑
m=1
ej(m−1)(kdsinθsinφ+β) (3.26)
Un placement des éléments dans la direction x, y ou z ne modiﬁe en rien les
caractéristiques du réseau même si son expression mathématique est diﬀérente.
3.4 Théorie des réseaux planaires de n× p éléments
Les réseaux planaires sont des réseaux à 2 dimensions qui peuvent être obtenus
en arrangeant les éléments sur un plan. Leur forme peut être variable (rectangulaire,
circulaire, ...).
De la même manière que les réseaux linéaires, leur phase peut être ajustée aﬁn
de pouvoir pointer le lobe principal mais cette fois-ci avec une liberté angulaire
supplémentaire : avec un réseau linéaire le dépointage n’est possible que dans l’ali-
gnement du réseau, tandis qu’avec un réseau planaire, le lobe principal est capable
d’être pointé dans toutes les directions angulaires désirées.
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Figure 3.10 – Réseau planaire dans le plan xoy
Dans le reste de l’étude nous allons considérer le réseau rectangulaire dans le
plan xoy comme décrit dans la Fig. 3.10.
Le facteur de réseau planaire est obtenu en faisant le produit du facteur de
réseau dans la dimension x par celui dans la dimension y. En utilisant le même
principe que dans la partie 3.3.5 nous obtenons un réseau planaire de p éléments
dans la dimension x et n éléments dans la dimension y dont l’expression du facteur
de réseau s’écrit :
AF (f, θ, φ,m, n, dx, dy, βx, βy) =
n∑
m=1
ej(m−1)(kdsinθsinφ+βy)
p∑
m=1
ej(m−1)(kdsinθcosφ+βx)
(3.27)
avec dx, dy les distances inter-éléments et βx,, βy les déphasages progressifs inter-
éléments suivant les dimensions x et y.
Comme pour un réseau linéaire, le dépointage du lobe principal en θ0 et φ0, se
fait en annulant l’argument de chaque exponentielle. D’où :
βx = −kdsinθ0cosφ0 (3.28)
βy = −kdsinθ0sinφ0 (3.29)
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La Fig. 3.11 représente le facteur de réseau normalisé dans le plan φ = 30◦ d’un
réseau planaire de n = 8 et p = 3 éléments séparés de dx = dy = λ/4 dont les lobes
principaux sont orientés en θ0 = 45
◦,135◦ et φ0 = 30
◦.
3.5 Facteur de réseau multifréquence
On propose d’étudier dans cette partie l’eﬀet des paramètres du facteur de
réseau en fonction de la fréquence. Avec les systèmes à bande étroite, le diagramme
de rayonnement du réseau est obtenu en multipliant le diagramme de rayonnement
de l’élément seul par le facteur de réseau désiré. Les eﬀets de l’écartement, du
déphasage inter-élément et du nombre d’éléments, ont été jusqu’à présent étudiés à
la fréquence centrale du système.
Comme le diagramme de rayonnement d’une antenne ULB varie généralement
avec la fréquence, on introduit ici la notion de facteur de réseau multifréquence [?].
Les Fig. 3.12,3.13 et 3.14 représentent les facteurs de réseaux normalisés mul-
tifréquences dans plusieurs conﬁgurations. Une lecture verticale donne le facteur
de réseau normalisé dans un plan (dans ces trois exemples pour le plan φ = 90◦)
pour une distance inter-éléments donnée. Tandis qu’une lecture horizontale du gra-
phique donne le facteur de réseau en un point d’observation (θ, φ) en fonction de la
fréquence.
Dans un premier temps nous remarquons que le lobe principal et les lobes de
réseau ne se comportent pas de la même manière en fonction de la fréquence. En eﬀet
la direction du lobe principal ne dépend pas de la fréquence mais de θ0. En revanche
l’angle d’observation des lobes de réseaux θr dépend de θ0 mais aussi de la fréquence
d’après 3.22. Selon la relation 3.22, lorsque θ0 = 0
◦ (Fig. 3.12) nous avons un
nouveau lobe de réseau qui rentre dans le domaine observable tous les d = mλ. Plus
on augmente la fréquence, plus on diminue λ et plus l’ouverture du lobe principal
et des lobes de réseau diminue. Ces propriétés caractérisent le fonctionnement des
réseaux à émission transversale sur une grande bande de fréquence.
La Fig. 3.13 présente le facteur de réseau multifréquence dans la même disposi-
tion que précédemment mais avec le dépointage dans la direction θ0 = 90
◦. Cette
conﬁguration de déphasage correspond au dépointage maximal θmax que l’on puisse
obtenir et présente un diagramme de rayonnement identique à celui d’un réseau à
émission longitudinale. En accord avec 3.22 les lobes de réseaux apparaissent pour
d/λ > 0.5 et un lobe de réseau apparait tous les d = mλ/2.
La Fig. 3.14 présente le facteur de réseau multifréquence dans les mêmes condi-
tions que dans la Fig. 3.12 mais avec un nombre supérieur d’éléments (n = 8).
L’emplacement des lobes de réseaux est identique : n n’a aucune inﬂuence sur celui-
ci. Mais l’ouverture du lobe principal et des lobes de réseau diminue.
En conclusion, lorsqu’on augmente le nombre d’éléments et l’espace inter-
élements il en résulte une ouverture du lobe principal plus petite. En revanche
en augmentant l’espace inter-éléments, le nombre de lobes de réseau augmente dans
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Figure 3.11 – Facteur de réseau normalisé dans le plan φ = 30◦ d’un réseau planaire
de n = 8 et p = 3 éléments séparés de dx = dy = λ/4 avec θ0 = 45
◦ et φ0 = 30
◦
62 Chapitre 3. Théorie des réseaux d’antenne Ultra Large Bande
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
−80
−60
−40
−20
0
20
40
60
80
−20
−15
−10
−5
d/λ
θ
|A
F
n
(θ
,φ
=
90
◦
,f
)|
Figure 3.12 – Facteur de réseau normalisé multifréquence d’un réseau linéaire de
n = 4 éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦
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Figure 3.13 – Facteur de réseau normalisé multifréquence d’un réseau linéaire de
n = 4 éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦ avec θ0 = 90
◦
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Figure 3.14 – Facteur de réseau normalisé multifréquence d’un réseau linéaire
n = 8 éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦
la fenêtre observable . Dans l’absolu il ne faut pas que la distance inter-élément soit
supérieure à λ/2.
3.6 Facteur de réseau ULB dans le domaine temporel
Dans cette partie, le facteur de réseau est analysé en régime pulsé[?, ?]. Aﬁn
d’illustrer son comportement dans le domaine temporel, on considère un réseau
linéaire de n éléments sur l’axe y dont le facteur de réseau est donné par 3.19. Le
facteur de réseau dans le domaine temporel est obtenu par transformée de Fourier
inverse du facteur de réseau multifréquence :
af(t) = TF−1 [AF (θ)]
=
∫ +∞
−∞
n∑
m=1
e
j(m−1) 2πfd
c0
(sinθ−sinθ0)ej2πftdt
=
∫ +∞
−∞
n∑
m=1
e
j2πf(t+
d(m−1)
c0
(sinθ−sinθ0)dt
=
n∑
m=1
δ
(
t+
d(m− 1)
c0
(sinθ − sinθ0)
)
(3.30)
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On notera τ le temps de retard déﬁni par :
τ =
d
c0
(sinθ − sinθ0) (3.31)
D’après 3.30 on remarque que le facteur de réseau dans le domaine temporel dépend
du temps de décalage τ entre chaque source. Le facteur de réseau temporel peut
ainsi s’exprimer :
af(t) =
n∑
m=1
δ (t+ (m− 1)τ) (3.32)
Dans 3.32 le point source 1 est pris comme référence. Mais on peut aussi bien
prendre le point central de notre réseau comme référence et obtenir une nouvelle
expression du facteur de réseau :
af(t) =
n∑
m=1
δ
(
t+ (m− n− 1
2
− 1)τ
)
(3.33)
Le champ rayonné stot(t) est alors obtenu en convoluant le facteur de réseau
avec le signal rayonné sr(t) par l’élément seul :
stot(t) = af(t)⊗ sr(t)
=
n∑
m=1
sr
(
t+ (m− n− 1
2
− 1)τ
)
(3.34)
La Fig. 3.15 montre la géométrie du réseau linéaire étudié. Les points sources
sont placés sur l’axe y et séparés d’une distance d. Le point d’observation est situé
en champ lointain pour obtenir stot(t). La propagation se fait par rayon parallèle
provenant de chaque point source avec comme référence le point source 1. Chaque
élément à un temps de retard τ vis à vis de l’élément précédent.
Ce temps de retard est variable en fonction de l’angle d’observation et de la
distance entre chaque point source. La Fig. 3.16 montre le temps de retard en
fonction de l’angle d’observation pour diﬀérentes valeurs de d. Plus on dévie de
l’axe du réseau plus le temps de retard est important.
La simulation d’un réseau dans le domaine temporel est eﬀectuée en prenant
un signal gaussien en bande de base donné par l’equation (1.3) et illustré dans la
Fig. 1.5. Chaque cellule élémentaire du réseau rayonne le signal s(t) avec ou sans
retard. On note que ce signal en bande de base n’est pas utilisable dans le domaine
des télécommunications radioélectriques à cause de sa composante continue. Néan-
moins l’analyse des réseaux dans le domaine temporel reste identique avec d’autres
impulsions.
Les ﬁgures 3.17, 3.18 et 3.19 représentent des diagrammes spatio-temporels de
l’impulsion rayonnée. Une lecture verticale donne le signal rayonné en fonction de
θ pour un temps donné tandis qu’une lecture horizontale nous donne le signal en
fonction du temps pour un angle donné.
Les ﬁgures 3.17 et Fig. 3.18 représentent le signal rayonné stot(θ, t) normalisé
d’un réseau formé respectivement de 8 et 4 éléments et espacés d’une distance
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Figure 3.15 – Réseau linéaire de n éléments dans le domaine temporel
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Figure 3.16 – Temps de retard τ en fonction de l’angle d’observation θ
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Figure 3.17 – Signal total rayonné stot(θ, t) normalisé pour un réseau linéaire de 8
éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦ avec d = 0.1m
d = 0.1m. Dans la direction θ = 0◦ le signal rayonné est la gaussienne identique
à l’original. Sur les autres directions, le signal est la somme des impulsions gaus-
siennes dont le temps de séparation est proportionnel à l’angle d’observation θ.
Cette désynchronisation est en accord avec la relation (3.31) et la Fig. 3.16.
La Fig. 3.19 montre le signal rayonné pour θ0 = 45
◦ : tous les éléments ne sont
pas synchronisés. Le maximum d’amplitude est obtenu dans cette direction.
Les ﬁgures 3.20 et 3.21 représentent le gain normalisé temporel en prenant le
maximum de l’amplitude du signal en fonction de l’angle d’observation :
gn(θ) =
t
max
[|s(θ, t)|]
n
(3.35)
La Fig. 3.20 montre le gain temporel normalisé pour un réseau linéaire 8 éléments
en fonction de la distance inter-élément d. Il en résulte que plus les éléments sont
espacés, plus l’ouverture se réduit. En revanche par rapport au domaine fréquentiel,
il n’y a pas d’apparition de lobes secondaires, ni de lobes de réseau.
La Fig. 3.21 décrit le gain normalisé en fonction du nombre d’éléments. Si ce
nombre augmente, la dynamique d’amplitude augmente et l’ouverture diminue : le
signal rayonné est privilégié dans la direction θ0.
La Fig. 3.22 décrit le gain normalisé en fonction de la direction pointée et ajustée
par le temps de décalage inter-élément τ , les 8 éléments sont espacés de d = 0.1m.
Lorsque les éléments sont alimentés de manière synchrone (τ = 0s), le maximum
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Figure 3.18 – Signal total rayonné stot(θ, t) normalisé pour un réseau linéaire de 4
éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦ avec d = 0.1m
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Figure 3.19 – Signal total rayonné stot(θ, t) normalisé pour un réseau linéaire de
= 8 éléments sur l’axe y dans le plan φ = 90◦ avec d = 0.1m et θ0 = 45
◦
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Figure 3.20 – Gain temporel g(θ) en fonction de θ et de la distance inter éléments
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Figure 3.21 – Gain temporel g(θ) en fonction de θ et du nombre d’éléments du
réseau n
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Figure 3.22 – Gain temporel g(θ) en fonction de θ et du retard inter-élément τ
de rayonnement se trouve dans la direction transversale en θ0 = 0
◦. Un décalage
de τ = 166 ps produit un dépointage dans la direction θ0 = 30
◦. Enﬁn un décalage
de τ = 288ps conduit à un dépointage du lobe principal dans la direction θ0 = 60
◦.
Tous ces résultats coïncident avec la relation (3.31) et la ﬁgure 3.16.
3.7 Eléments de conclusions sur le facteur de réseau
Dans ce chapitre nous avons introduit le facteur de réseau à partir de la théorie
des points sources. Nous avons rappelé les principaux types de réseaux et expli-
qué le fonctionnement des réseaux à émission longitudinale et transversale. Leur
rayonnement est dépendant de l’écartement et du déphasage entre les sources à la
fréquence voulue.
Le facteur de réseau permet d’accéder au diagramme de rayonnement d’un ré-
seau à partir du diagramme de rayonnement de la cellule élémentaire et en utilisant
le principe de multiplication des diagrammes par le facteur de réseau désiré.
La théorie des réseaux phasés linéaires (1D) et planaires (2D) est d’abord rappe-
lée pour les systèmes à bande étroite. Aﬁn de garantir l’absence de lobes de réseau
dans le diagramme de rayonnement, l’écartement maximum entre les sources doit
être inférieur ou égal à λ/2. L’ajout de sources dans ces réseaux augmente la direc-
tivité du diagramme de rayonnement.
Après avoir introduit le facteur de réseau pour les systèmes à bande étroite
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nous l’avons étendu aux antennes réseaux ULB. La direction du lobe principal du
diagramme de rayonnement n’est pas dépendante de la fréquence. En revanche sa
directivité augmente en fonction de la fréquence. La direction et la directivité des
lobes de réseaux et secondaires sont elles aussi dépendantes de la fréquence.
Le facteur de réseau est ﬁnalement analysé dans le domaine temporel. Plus
l’espacement inter-élément est grand, plus la directivité augmente. En revanche
dans le domaine temporel le facteur de réseau n’est pas sujet à l’apparition de
lobes de réseau. Le dépointage du lobe principal est maintenant obtenu par retard
successif entre les sources.
Cette étude est antérieure à la conception des réseaux qui seront présentés dans
le chapitre 6. Les caractéristiques de rayonnement fréquentiel et temporel doivent
être mesurables aﬁn de pouvoir comparer les résultats de simulation avec les mesures
des prototypes qui seront fabriqués. Dans le chapitre suivant nous présentons les
systèmes métrologiques qu’il a été nécessaire de développer pour caractériser les
antennes ULB qui seront présentées dans les chapitres 5 et 6.
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Chapitre 4. Mise en place et comparaison de bancs de caractérisation
des antennes Ultra Large Bande
Les informations en rayonnement (gain, polarisation, eﬃcacité) fournies par la
métrologie classique sont très bien adaptées au cas des antennes à bande étroite.
Cependant, elles sont insuﬃsantes pour caractériser le plus exhaustivement possible
les antennes ULB. Dans ce chapitre, en plus des caractéristiques radioélectriques
classiques (gain, polarisation, eﬃcacité de rayonnement, ...), nous introduisons la
caractérisation des antennes ULB à partir de leur fonction de transfert et de leur
réponse impulsionnelle. De nouveaux paramètres sont déﬁnis aﬁn de comprendre et
d’analyser plus en détails leurs performances sur une large bande de fréquence et
en rayonnement d’impulsions.
Deux approches métrologiques sont mises en place et comparées aﬁn de déter-
miner la méthode la plus eﬃcace pour la caractérisation des antennes planaires à
rayonnement hémisphérique dans la bande FCC.
4.1 Modélisation et caractérisation d’une Antenne Ul-
tra Large Bande
La réponse d’un système linéaire à une excitation, peut être déterminée quand
sa fonction de transfert (dans le domaine fréquentiel) ou sa réponse impulsionnelle
(dans le domaine temporel) sont connues. Lorsqu’un système est composé d’autres
sous-systèmes linéaires connectés en cascade, la réponse entière du système H peut
s’exprimer en termes de fonctions de transfert des sous systèmes qui le composent.
Dans le cadre de l’étude d’une chaîne (émission et réception) représentée dans
la Fig. 4.1, le signal est transmis à l’antenne d’émission Htx puis se propage dans
le canal de propagation Hch. Il est ensuite reçu par l’antenne de réception Hrx. La
fonction de transfert de la chaîne complète peut s’écrire sous la forme suivante :
H = Htx ·Hch ·Hrx =
S
E
(4.1)
avec S et E les entrée et sortie s’exprimant en volt, ampère ou watt.
Chaque étape de la transmission altère le signal initial. Chaque déformation est
quantiﬁable par sa fonction de transfert ou sa réponse impulsionnelle[?].
La réponse impulsionnelle totale sera le produit de convolution des réponses im-
pulsionnelles de chaque bloc composant la chaîne de transmission. Dans le domaine
fréquentiel, la combinaison de toutes ces fonctions de transfert est identique à la
mise en série de ﬁltres. La multiplication de leurs réponses individuelles fournit la
réponse totale du système. Pour une transmission sans distorsion, la fonction de
transfert doit être constante en amplitude et à phase linéaire.
La fonction de transfert des antennes peut être déterminée à partir d’une mesure
dans le domaine temporel et calculée dans le domaine fréquentiel par une transfor-
mée de Fourier de la réponse impulsionnelle.
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Figure 4.1 – Schéma fonctionnel de la chaîne d’émission/réception entre deux
antennes modélisées par leurs fonctions de transfert
4.1.1 Fonctions de transfert des antennes ULB
Les systèmes fondés sur la technologie ULB impulsionnelle requièrent générale-
ment des antennes présentant un gain constant sur une large bande de fréquence.
Les caractéristiques radioélectriques classiques des antennes , telles que le gain ou le
diagramme de rayonnement, ne fournissent pas assez d’informations pour faire une
analyse complète du comportement d’antennes ULB en rayonnement d’impulsion.
En revanche l’étude de leur fonction de transfert ou de leur réponse impulsion-
nelle permet d’obtenir des informations spéciﬁques aux antennes ULB (dispersion,
ﬁdélité, ...).
Les fonctions de transfert sont déterminées à partir des caractéristiques radio-
électriques de l’antenne elle même, telles que son adaptation, son gain, sa polari-
sation mais aussi de l’orientation de celle ci. Les fonctions de transfert en émission
Htx et réception Hrx sont nécessaires dans l’étude des systèmes radars par exemple
pour analyser les impulsions rayonnées par l’antenne de transmission et identiﬁer
les échos de cible. Tandis que la fonction de transfert globale du système H, qui
décrit l’ensemble des caractéristiques de la liaison émission/réception entre deux
antennes, est utile pour la caractérisation de systèmes communicants ULB [?]. Le
système de coordonnées pour la caractérisation des antennes ULB est représenté
dans la Fig. 4.2. Les fonctions de transfert dépendent de la fréquence et des angles
d’observation θ et φ : H(ω, θ, φ).
Pour une antenne ULB, la fonction de transfert en émission n’est pas la même
que celle en réception. En accord avec le théorème de réciprocité de Rayleigh-Carson
[?, ?, ?], la fonction de transfert en émission est la dérivée de celle en réception. En
d’autres termes, le rapport de la fonction de transfert en émission à la fonction de
transfert en réception d’une même antenne est proportionnel à la fréquence :
Htx(ω, θ, φ) =
jω
c0
Hrx(ω, θ, φ) (4.2)
où ω = 2πf , f est la fréquence de travail et c0 la vitesse de la lumière dans le vide.
Selon cette déﬁnition, la fonction de transfert totale du système peut s’exprimer
comme le rapport de la tension injectée dans le système à la tension mesurée en
sortie en prenant la fonction de transfert d’une antenne en émission ou en réception :
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Figure 4.2 – Système de coordonnées utilisé pour la détermination des fonctions
de transfert des antennes ULB étudiées
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Figure 4.3 – Schéma fonctionnel de la chaîne de transmission entre deux antennes
H(ω, θ, φ) =
Vs(ω, θ, φ)
Ve(ω)
= Htx(ω, θ, φ) ·Hch(ω) ·Hrx(ω, θ, φ)
=
jω
c0
Hrx(ω, θ, φ) ·Hch(ω) ·Hrx(ω, θ, φ)
=
jω
c0
Hrx(ω, θ, φ) ·
e
(
jωd
c0
)
d
·Hrx(ω, θ, φ) (4.3)
la fonction de transfert du canal est donnée par la relation de propagation de
l’onde en champ lointain [?] :
Hch(ω) =
e
(
jωd
c0
)
d
(4.4)
où d désigne la distance entre l’antenne d’émission et l’antenne de réception.
La Fig. 4.3 présente le schéma fonctionnel de la fonction de transfert totale d’une
chaîne d’émission/réception entre deux antennes.
La fonction de transfert du canal est en m−1, tandis que la fonction de transfert
globale du système est sans dimension. En s’appuyant sur ces déﬁnitions, la fonc-
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tion de transfert de l’antenne en réception Hrx(ω, θ, φ) s’exprime en m et celle en
transmission Htx(ω, θ, φ) est sans dimension.
En injectant une tension V e(ω) sur le port de l’antenne d’émission, le champ
rayonné (en V ·m−1) à une distance d de l’antenne d’émission s’écrit :
Eray(ω, θ, φ) = V e(ω)Htx(ω, θ, φ) ·Hch(ω) (4.5)
La tension mesurable en sortie est le produit entre le champ électrique et la fonction
de transfert de l’antenne en réception :
V s(ω, θ, φ) = Eray(ω, θ, φ) ·Hrx(ω, θ, φ) (4.6)
La particularité de notre modélisation repose sur l’utilisation de la fonction
de transfert du canal en champ lointain : l’atténuation dépend de la distance d
tandis que le déphasage est linéairement proportionnel à la fréquence. L’intérêt de
cette modélisation de la chaîne de transmission repose sur le respect des dimensions
dans les diﬀérents milieux d’étude. Dans certaines modélisations nous retrouvons
des fonctions de transfert pour l’antenne en réception dont les dimensions sont en
m1/2 [?] car elle permet une identiﬁcation directe avec le gain ; ou encore en m
pour les modèles en émission et en réception[?] pour des raisons d’homogénéité de
dimension entre les deux modèles. Cela dépend principalement de la déﬁnition prise
pour le canal de propagation et pour le théorème de réciprocité de Rayleigh-Carson.
D’autre part la modélisation retenue dans cette thèse permet de relier directement
la fonction de transfert et la hauteur eﬀective d’une antenne.
Une fois les fonctions de transfert déterminées, il est alors possible de calculer la
réponse de l’antenne à toutes formes de signaux tels que les doublets gaussiens, les
rampes de fréquences ou autres. Cette modélisation prend en compte tous les eﬀets
de dispersion qui résultent des caractéristiques intrinsèques de l’antenne (formes,
matériaux, connectique, ...).
Dans ce contexte, il y a deux eﬀets à distinguer :
– la capacité de l’antenne à émettre et recevoir un signal en termes de bilan de
puissance,
– les eﬀets de la distorsion et de la dispersion sur le signal à l’émission ou à la
réception.
4.1.2 Descripteurs fréquentiels et temporels d’une antenne ULB
Comme nous l’avons vu précédemment, le comportement d’une antenne peut
être décrit par la théorie des systèmes linéaires. Les caractéristiques sont expri-
mées dans le domaine fréquentiel par sa fonction de transfert H(ω, θ, φ) et dans
le domaine temporel par sa réponse impulsionnelle h(t, θ, φ). Ces deux domaines
d’analyse contiennent les informations servant à décrire le comportement de l’an-
tenne.
Dans le domaine fréquentiel la stabilité de l’amplitude et la linéarité de la phase
de la fonction de transfert seront les principaux paramètres à contrôler. La phase
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de la fonction de transfert est analysée par son temps de groupe qui est plus repré-
sentatif de la dispersion des antennes et s’exprime, à un coeﬃcient près, comme la
dérivée de la phase de la fonction de transfert par rapport à la fréquence :
τg(ω, θ, φ) = −d∠H(ω, θ, φ)
dω
(4.7)
Le temps de groupe est le temps que va mettre une partie du spectre du signal pour
traverser le ﬁltre représenté par l’antenne. Pour une dispersion minimale, le temps
de groupe doit être constant sur la bande de travail. Dans ce cas la phase varie
linéairement avec la fréquence.
Les caractéristiques fréquentielles sont analysables sur une bande de fréquence
considérées par leur valeur moyenne ou écart type.
Les paramètres dépendant de la fréquence (gain, temps de groupe, adaptation,
...) sont analysables sur des échantillons de fréquence dans la bande passante. Mais
la stabilité de ses paramètres sur toute une bande de fréquence oblige à prendre en
compte leur valeur moyenne et leur écart type.
Dans le domaine temporel, diﬀérents paramètres complémentaires décrivant
l’impulsion rayonnée sont introduits [?].
La réponse temporelle s(t) permet de connaître la réponse s(t) du système
h(t) à toute excitation e(t). La réponse temporelle se déduit par la convolution de
la réponse impulsionnelle avec le signal d’entrée :
s(t, θ, φ) = h(t, θ, φ)⊗ e(t) (4.8)
De cette manière il est possible de calculer l’amplitude pic, l’enveloppe et la lar-
geur d’impulsion du signal de sortie et de les comparer au signal d’entrée. Dans le
reste de l’étude nous utilisons la réponse impulsionnelle de l’antenne en émission
htx(t, θ, φ). Celle-ci étant sans dimension, la réponse temporelle obtenue aura la
même dimension que celle du signal d’entrée. Nous n’introduirons pas la fonction
de transfert du canal dans nos résultats.
Le signal analytique : Les eﬀets de dispersion et de distorsion de l’antenne sont
évalués en calculant le signal analytique s+(t) à partir de la transformée de Hilbert
H :
s+(t, θ, φ) = s(t, θ, φ) + jH [s(t, θ, φ)] (4.9)
L’enveloppe |s+(t)| du signal analytique permet de localiser la distribution d’énergie
dans le temps. C’est un paramètre visuel pour estimer la dispersion de l’antenne. Les
paramètres suivants permettent de quantiﬁer plus ﬁnement les eﬀets de distorsion
et de dispersion de l’impulsion rayonnée.
L’amplitude pic p(θ, φ) de l’enveloppe |s+(tθ, φ)| du signal analytique est la
mesure donnant la valeur maximale de l’enveloppe de la réponse temporelle de
l’antenne. L’amplitude pic p(θ, φ) est signiﬁcative du gain de l’antenne, mais elle
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doit être associée à la largeur de l’enveloppe à mi-puissance aﬁn de rendre compte
de la faible distorsion et dispersion de l’antenne.
La largeur de l’enveloppe τFWHM décrit la durée de l’impulsion rayonnée.
Elle est déﬁnie par la largeur de l’impulsion à mi-puissance (Full Width at Half
Maximum). Elle s’écrit sous la forme :
τFWMH(θ, φ) = t1||h+(t1)|=p(θ,φ)/2 − t2|t1<t2,|h+(t2)|=p(θ,φ)/2 (4.10)
où t1 est le premier temps à mi-puissance et t2 le dernier. La largeur de l’impul-
sion à mi-puissance dépend de la bande de fréquence choisie et doit être la plus
petite possible aﬁn d’avoir un débit élevé dans des applications de communication
ou bien une grande résolution dans le cadre d’applications radars. Pour les commu-
nications ULB impulsionnelles dans la bande FCC elle est de l’ordre d’une centaine
de picosecondes.
Le facteur de fidélité FF (θ, φ) permet de quantiﬁer les distorsions et disper-
sions provoquées par le système sur le signal appliqué e(t) :
FF (θ, φ) = max
τ
[ ∫+∞
−∞ e(t)s(t+ τ, θ, φ)dt∫+∞
−∞ |e(t)|2dt
∫+∞
−∞ |s(t, θ, φ)|2dt
]
(4.11)
Ce facteur est relatif à la similitude entre le signal d’entrée et le signal de sortie[?].
Si les deux signaux sont identiques en forme, le facteur de ﬁdélité est égal à 1 :
l’antenne ne modiﬁe pas le signal d’entrée. Dans le cas d’une chaîne de transmission,
le phénomène de diﬀérentiation de l’antenne d’émission est à prendre en compte
lors du choix du signal à injecter dans les antennes aﬁn de maximiser le facteur de
ﬁdélité [?, ?]. Tous les descripteurs temporels sont dépendants de la bande passante
du signal d’entrée e(t) et peuvent ainsi changer selon le choix de celle-ci.
4.2 Mesure de la fonction de transfert d’une antenne
Ultra Large Bande
4.2.1 Banc de mesure de la fonction de transfert
Généralement, la fonction de transfert peut être obtenue directement par mesure
dans le domaine fréquentiel. Elle peut aussi être obtenue par transformée de Fourier
inverse de la réponse impulsionnelle acquise lors d’une mesure dans le domaine
temporel. Dans ce dernier cas elle est limitée par la bande passante du signal utilisé.
Dans le domaine fréquentiel, l’antenne d’émission est excitée par un signal de
fréquence f . La mesure se déroule en chambre anéchoïde avec un analyseur vecto-
riel. Elle intègre les fonctions de transfert des antennes d’émission et réception, du
canal de propagation, ainsi que celle du système de mesure (câbles, ampliﬁcateur
et connecteurs).
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La Fig. 4.4 représente le système de mesure utilisé. Les deux antennes sont
orientées l’une par rapport à l’autre en fonction de la polarisation souhaitée pour
la mesure. L’ensemble de la chaîne de transmission est mesuré par un Analyseur
Vectoriel. Elle est considérée comme un quadripôle passif dont le coeﬃcient de
transmission S21 est déﬁni comme le rapport de l’onde reçue normalisée b2 à l’onde
incidente normalisée a1. La mesure s’eﬀectue entre 1 et 20GHz avec un pas fréquen-
tiel δf = 25 MHz. Le pas fréquentiel est choisi aﬁn d’avoir une fenêtre d’observation
de 40 ns pour la détermination de la réponse impulsionnelle. Dans cette fenêtre
d’observation nous allons pouvoir séparer la réponse de l’antenne des échos para-
sites pouvant être présents dans le signal mesuré.
L’onde incidente a1 est ampliﬁée, transmise à l’antenne d’émission puis rayon-
née. Le champ électromagnétique ainsi rayonné se propage dans le canal sur une
longueur d = 4.6 m qui est imposée par la distance entre les deux positionneurs.
L’antenne de réception est placée sur un positionneur mobile capable de l’orienter
dans les directions (θ, φ) désirées. La liberté d’articulation du positionneur permet
de faire des mesures hémisphériques : θ ∈ [0◦, 180◦] et φ ∈ [−90◦, 90◦]. Le signal
reçu b2 est transmis à l’analyseur vectoriel.
La fonction de transfert totale du système d’antenne est identiﬁée au coeﬃcient
de transmission :
Htot(ω, θ, φ) =
b2
a1
= S21
= Hsys(ω)Htx(ω, θ, φ) ·Hch(ω) ·Hrx(ω, θ, φ) (4.12)
où Hsys(ω) est la fonction de transfert du système constitué des câbles, de l’ampli-
ﬁcateur et des connecteurs.
Grâce à ce dispositif de mesure, nous sommes capables de déterminer la fonction
de transfert des antennes composant la chaîne de transmission, d’en déduire leurs
réponses impulsionnelles et de calculer les descripteurs déﬁnis au paragraphe 4.1.2.
4.2.2 Calibration de la chaîne de transmission fréquentielle
Au préalable, il est nécessaire de faire une mesure de calibration aﬁn de prendre
en compte les pertes/ampliﬁcations et déphasage induits par le système de me-
sure. La mesure du coeﬃcient de transmission S21cal(ω) en chaîne directe permet
d’accéder à ses informations :
S21cal(ω) =
b2cal
a1
= Hsys(ω) (4.13)
La Fig. 4.5 représente la mesure de calibration en chaîne directe.
La qualité des câbles et la linéarité de l’ampliﬁcateur sur une large bande de
fréquence sont très importantes pour la dynamique de la mesure même si l’eﬀet de
ses composants est retiré par déconvolution.
La Fig. 4.6 représente l’amplitude et le temps de groupe liés à la fonction de
transfert du système Hsys(ω). Le système présente une ampliﬁcation de plus de 15
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Figure 4.4 – Banc de mesure fréquentielle et schéma fonctionnel pour la détermi-
nation de la fonction de transfert de la chaîne de transmission Htot(ω, θ, φ)
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Figure 4.5 – Banc de mesure fréquentiel et schéma fonctionnel pour la détermina-
tion de la fonction de transfert de la chaîne de calibrage Hsys(ω)
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dB sur toute la bande de fréquence. Le temps de groupe du système est linéaire
et égal à 5ns et correspond au temps du trajet de l’onde entre les deux ports de
l’analyseur vectoriel. Cette linéarité relate l’absence de résonance et de stockage
d’énergie dans le système de mesure.
Dans la suite des mesures tous les coeﬃcients de transmission mesurés seront
normalisés par la mesure de calibrage :
S21 =
S21mes
S21cal
(4.14)
où S21mes est la mesure de la chaîne comprenant les antennes, le canal et l’ensemble
câbles et ampliﬁcateur.
4.2.3 Mesures et résultats de l’antenne cornet de référence
Cette étape nécessite d’avoir 2 antennes identiques. Pour cela nous avons choisi
comme antenne de référence le cornet SH2000 (de la société SATIMO) qui couvre la
bande de 2 à 32 GHz. Ces deux cornets ont été mis à notre disposition par Orange
Labs dans le cadre du CREMANT. Les caractéristiques radiofréquences de ces deux
antennes sont disponibles dans [?].
La Fig. 4.7 représente l’antenne cornet SATIMO SH2000 dans le système de
coordonnées polaires de la conﬁguration de mesure.
Comme les deux antennes sont identiques, on considère que leurs fonctions de
transfert le sont également. La Fig. 4.8 présente la conﬁguration de mesure pour
déterminer la fonction de transfert du cornet SH2000 qui servira d’antenne de réfé-
rence pour caractériser les antennes ULB qui seront développées dans cette thèse.
La fonction de transfert de l’antenne de référence est déterminée lorsque les
antennes sont utilisées dans les mêmes conditions de polarisation (ici la polarisation
principale) orientées dans la direction du gain maximum à savoir : θ = 90◦, φ = 0◦.
Le coeﬃcient de réﬂexion ainsi mesuré s’exprime :
S21ref =
b2ref
a1
=
jω
c0
Hrxref (ω)
e
(
jωd
c0
)
d
Hrxref (ω)
=
jω
c0
H2rxref (ω)
e
(
jωd
c0
)
d
(4.15)
De l’Eq. 4.15 on en déduit la fonction de transfert de l’antenne de référence :
Hrxref (ω) =
√√√√√√S21ref · c0 · d · e
(
−
jωd
c0
)
jω
(4.16)
La Fig. 4.9 montre la fonction de transfert de l’antenne de référence en trans-
mission Htxref (ω, θ = 90
◦, φ = 0◦) calculée à partir des équations (4.2) et (4.16).
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Figure 4.6 – Amplitude et temps de groupe de la fonction de transfert Hsys(ω)
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Figure 4.7 – Antenne cornet de référence SATIMO SH2000
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Figure 4.8 – Banc de mesure fréquentiel et schémas fonctionnels pour la détermi-
nation de la fonction de transfert de l’antenne de référence Hrxref (ω, 90
◦, 0◦)
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La fonction de transfert en émission du cornet SH2000 présente une amplitude qui
augmente linéairement avec la fréquence et un temps de groupe stable sur toute sa
bande passante. Ainsi toutes les fréquences mettent le même temps pour traverser
l’antenne. Ces informations sont importantes pour le rayonnement impulsionnel de
l’antenne. Elles indiquent que le rayonnement est homogène pour chaque fréquence
et qu’aucune résonance et/ou conservation d’énergie déforme le signal initial.
Après avoir obtenu la fonction de transfert en émission, le champ rayonné peut
être obtenu facilement en utilisant l’Eq. 4.5. Il est alors possible de connaître le
champ rayonné à n’importe quelle distance de l’antenne en prenant d quelconque,
à condition que cette distance respecte les conditions de champ lointain.
La Fig. 4.10 montre la fonction de transfert de l’antenne de référence en récep-
tion Hrxref (ω, 90
◦, 0◦) déduite de (4.16). Les amplitudes des fonctions de transfert
en émission et réception sont diﬀérentes. Tandis que la fonction de transfert en
émission augmente linéairement avec la fréquence, la fonction de transfert en récep-
tion décroît. Ce comportement est dû à la relation de réciprocité de (4.2). Quant au
temps de groupe de la fonction de transfert en réception, il est identique à celui de
la fonction de transfert en émission : le déphasage de la relation de Rayleigh-Carson
est linéaire.
Tout comme les antennes à bandes étroites, le gain des antennes se calcule à
partir de la formule de FRIIS et peut être relié aux fonctions de transfert des
antennes grâce à (4.3) :
|S21(ω, θ, φ)|2 =
Pr
Pe
=
(
λ
4πr
)2
GrGe
= |Htx(ω, θ, φ) ·Hch(ω) ·Hrx(ω, θ, φ)|2 (4.17)
La détermination du gain réalisé de l’antenne s’eﬀectue grâce à la relation 4.17
en prenant le gain et la fonction de transfert identique pour les deux antennes. En
utilisant la relation de réciprocité 4.2, l’expression du gain réalisé de l’antenne de
référence s’écrit alors :
Gref (ω, θ, φ) =
8π2f2
c20
|Hrxref (ω, 90◦, 0◦)|2 (4.18)
La Fig. 4.11 montre le gain de l’antenne cornet de référence déterminé à partir
du banc de mesure GF et donné par le constructeur GC . Le gain moyen calculé
G entre 2 et 20 GHz est égale à 9.27dBi avec un écart type σ de 2.76 dBi et un
maximum Gmax de 12.33 dBi que l’on atteint à 18.15 GHz. En comparaison les
données du constructeur C donnent un gain moyen de 9.53 dBi avec un écart type
de 2.5 dBi et un gain maximum de 12.65 dBi atteint à 17.7 GHz . Les diﬀérences
entre nos mesures et le gain donné par le constructeur sont acceptables compte tenu
de la bande passante et de la diﬀérence d’environnement de mesure.
La réponse temporelle de l’antenne SH2000 est calculée en prenant pour signal
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Figure 4.9 – Amplitude et temps de groupe de la fonction de transfert en émission
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Paramètres e(t) stx(t) srx(t)
τFWHM en ps 93 97 102
p(90◦, 0◦) 2.32 0.015
FF en % 1 0.89 0.95
Table 4.1 – Paramètres du signal émis et des réponses temporelles du cornet
SH2000 en émission et en réception dans la direction principale (θ = 90◦, φ = 0◦)
d’entrée un monocycle gaussien ayant pour expression e(t) = − t
τ
e
−
(
t
τ
)2
avec
τ = 0.35ps. Le spectre de ce signal est centré autour de 6.5 GHz et conduit à une
impulsion de largeur τFWHM = 93 ps (Fig. 4.12)
Les réponses temporelles des antennes en émission stx(t) et en réception srx(t)
sont présentées dans Fig. 4.13. Par rapport à la réponse temporelle en réception,
la réponse temporelle en émission possède une plus grande amplitude. La forme
du signal stx(t) est celle de la dérivée du monocycle Gaussien. Nous retrouvons le
terme de dérivation de la relation de Rayleigh-Carson de (4.2). Tandis que le signal
srx(t) restitue le signal e(t) avec de faibles distorsions. Les amplitudes de stx(t) et
srx(t) sont diﬀérentes de par la déﬁnition de leur fonction de transfert. Le tableau
4.1 résume les principales caractéristiques de l’antenne cornet SH2000. La diﬀérence
entre le facteur de ﬁdélité du modèle en émission et en réception montre que les
déformations induites par le phénomène de diﬀérentiation sont à prendre en compte
lors du choix du signal d’émission.
Le champ rayonné peut être également calculé en ajoutant la fonction de trans-
fert du canal. La forme sera identique àHtx(ω) mais l’amplitude atténuée de 1/d. La
phase de la fonction de transfert du canal (4.4) varie linéairement avec la fréquence.
4.2.4 Mesures et résultats de l’antenne sous test
La partie précédente présente la caractérisation de 2 antennes identiques sui-
vant la direction du lobe principal (axe x de la Fig. 4.7). Une fois la fonction de
transfert de cette antenne connue, l’antenne de référence placée sur la table tour-
nante est remplacée par une antenne à caractériser. La Fig. 4.14 montre le banc de
mesure fréquentielle d’une antenne sous test. Dans ce chapitre l’antenne sous test
est l’antenne SH2000.
La mesure s’eﬀectue comme précédemment en fonction de la fréquence et de la
direction (θ, φ) du point d’observation. Il en résulte que tous les éléments d’analyse
déﬁnis dans la section 4.1.1 sont angulairement dépendants.
Le coeﬃcient de transmission ainsi mesuré s’exprime par :
S21(θ, φ, ω) =
b2test
a1
=
jω
c0
·Hrxref (ω, 90◦, 0◦) ·Hch(ω) ·Hrxtest(ω, θ, φ) (4.19)
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Figure 4.13 – Les réponses temporelles en émission et en réception du cornet
SH2000 pour une excitation gaussienne e(t) déﬁnie dans la Fig. 4.12
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Figure 4.14 – Banc de mesure fréquentiel et schéma fonctionnel de la fonction de
transfert de l’antenne de test
De (4.19) on en déduit la fonction de transfert de l’antenne sous test :
Hrxtest(ω, θ, φ) =
S21test(ω, θ, φ) · c0
jω ·Hrxref (ω, 90◦, 0◦) ·Hch(ω)
(4.20)
Le calcul de la fonction de transfert de l’antenne sous test dépend de la mesure
du coeﬃcient de transmission S21test(ω, θ, φ) mais aussi de la fonction de transfert
de l’antenne de référence. La qualité large bande de l’antenne de référence et la
précision de la mesure à partir de laquelle a été obtenue sa fonction de transfert
jouent un rôle important dans ce calcul.
La fonction de transfert est maintenant mesurable dans toutes les directions.
Dans le cadre de la caractérisation d’une antenne réseau ULB il est judicieux de
pouvoir mesurer la fonction de transfert sur toute la bande de fréquence mais aussi
dans le plan du réseau aﬁn de visualiser l’eﬀet réseau et ainsi observer la direction
et le nombre des éventuels lobes de réseau.
La Fig. 4.15 montre le gain réalisé du cornet de référence dans les plans E
(θ ∈ [0◦, 180◦]) et H (φ ∈ [−90, 90]). Le cornet SH2000 rayonne principalement
dans la direction (θ = 90◦, φ = 0◦). Dans les plans E et H, le gain réalisé est stable
en fonction de la fréquence dans la direction du lobe principal.
La réponse temporelle du cornet SH2000 dans les plans E et H est représentée
sur la Fig. 4.16. Ce type de graphique n’est pas utilisé pour les antennes à bande
étroite et montre les distorsions de l’antenne dans le temps en fonction des angles θ
ou φ. L’antenne cornet a une bonne réponse temporelle. Le signal stx ne subit pas
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Figure 4.15 – Gain réalisé de l’antenne SH2000 dans le plan E (θ, φ = 0◦) et le
plan H (θ = 90◦, φ)
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de déformation majeure dans les deux plans.
Le facteur de ﬁdélité de l’antenne cornet est représenté sur la Fig. 4.17. Le signal
d’excitation utilisé pour calculer le facteur de ﬁdélité est le même que dans la partie
précédente : e(t) = − t
τ
e
−
(
t
τ
)2
(τ = 0.35ps). Dans les deux plans principaux de
mesure on remarque deux comportements diﬀérents. D’une part dans le plan H, le
facteur de ﬁdélité est élevé dans la direction de rayonnement principale (avec deux
maximums en θ = 60◦ et 120◦). En revanche dans le plan E le facteur de ﬁdélité est
quasiment constant dans toutes les directions θ.
Le facteur de ﬁdélité et le gain sont décorellés : un gain faible sur toute la bande
passante n’implique pas une réponse temporelle déformée. Cette information est
relative à la linéarité de la phase et à la stabilité de l’amplitude de la fonction de
transfert sur l’ensemble de la bande passante.
Les amplitudes pics de la réponse temporelle du cornet sont représentées dans
les plans E et H sur la Fig. 4.18. Cette fois-ci dans les deux plans nous avons le
même comportement : un maximum de la réponse temporelle dans la direction du
lobe principal de rayonnement. Cette information traduit aussi les bonnes caracté-
ristiques temporelles de cette antenne à savoir ne pas disperser et ne pas distordre
le signal appliqué à l’antenne. L’énergie est conservée dans la direction du lobe prin-
cipal de rayonnement puis restituée au même moment. Ce diagramme apporte des
compléments d’analyse sur les réponses temporelles de la Fig. 4.16 en ne regardant
que les maximas d’amplitudes en fonction de θ ou φ.
Enﬁn la largeur de l’impulsion à mi-puissance τFWHM de la réponse temporelle
est présentée dans la Fig. 4.19, toujours dans les deux plans principaux. Comme
nous le montrait déjà le facteur de ﬁdélité, dans le plan E (θ, φ = 0◦) le signal de
sortie ne subit presque pas de distorsion suivant θ. Il en résulte un τFHWM (θ, 0
◦)
quasiment constant et égale à 97 ps (pour e(t) τFHWM = 93 ps). De même dans
le plan H, la largeur de l’impulsion est faible dans la direction du lobe principal de
rayonnement puis augmente au delà de φ = ±40◦
En conclusion, l’étude fréquentielle et temporelle de l’antenne cornet SH2000,
nous montre qu’il s’agit d’une antenne directive, possédant un gain stable sur toute
sa bande passante. Après l’analyse du facteur de ﬁdélité, de la valeur pic et de la
largeur d’impulsion, on peut conclure à un très bon comportement temporel. Celui-
ci valorise la qualité de l’antenne à conserver l’intégrité du signal dans la totalité
du plan E et à ne présenter que de faibles distorsions sur le plan H. En revanche le
facteur de ﬁdélité ne doit pas être analysé indépendamment de la valeur pic qui est
relative au gain de l’antenne, car même si le signal est faiblement déformé, il peut
être de très faible amplitude.
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Figure 4.16 – Réponses temporelles de l’antenne SH2000 dans le plan E (θ, φ = 0◦)
et le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 4.17 – Facteur de ﬁdélité de l’antenne SH2000 dans le plan E (θ, φ = 0◦)
et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 4.18 – Amplitude pic de l’antenne SH2000 dans le plan E (θ, φ = 0◦) et
dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 4.19 – Temps d’impulsion à mi-puissance de l’antenne SH2000 dans le plan
E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
4.3 Mesure de la réponse impulsionnelle d’une antenne
Ultra Large Bande
La caractérisation des antennes ULB dans le domaine fréquentiel a permis de
déﬁnir et d’analyser des descripteurs fréquentiels et temporels. Une seconde manière
d’obtenir ces résultat est la mesure de la réponse impulsionnelle dans le domaine
temporel.
Cette étude fait l’objet d’une collaboration avec Orange Labs à La Turbie au
sein du CREMANT et s’inscrit dans le cadre de mon implication dans le projet
MIMOC (Méthodes d’Intégration et de Miniaturisation d’Objets Communicant). Ce
projet fait suite aux travaux de Nicolas Fortino lors de sa thèse sur la conception
et caractérisation d’antennes imprimées pour systèmes ULB impulsionnels [?] et
complète nos connaissances et notre expertise dans ce domaine en mettant en jeu
une métrologie diﬀérente.
Comme nous l’avons vu précédemment, l’analyse de la fonction de transfert
dans le domaine fréquentiel nous permet de remonter à la réponse impulsionnelle
par une transformée de Fourier inverse. Cette fois-ci, il s’agit de mesurer la réponse
impulsionnelle dans le domaine temporel, puis d’accéder à la fonction de transfert
par transformée de Fourier. Tous les descripteurs temporels et fréquentiels décrits
précédemment restent inchangés.
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Générateur
Tektronix AWG7102
Oscilloscope
Tektronix DPO 71604
Mode : Interleaving 20Gs/s Equivalent Time 250 Gs/s
Taux de répétition : 100MHz fenêtre temporelle : 20 ns
Signal : Impulsion gaussienne Average : 60 acquisitions
Bande passante (-3dB)
5.8GHz
Acquisition : voie 1
synchronisation : voie 2
Table 4.2 – Récapitulatif de la conﬁguration des appareils de mesure
4.3.1 Banc de Mesure de la réponse impulsionnelle
Dans cette mesure nous utilisons un générateur de signaux (Tektronix
AWG7102) et un oscilloscope temps réel (Tektronix DPO 71604). Le générateur
est utilisé en mode interleaving ce qui permet de générer une impulsion avec une
fréquence d’échantillonnage de 20 Gs/s avant le processus de génération analogique
du signal.
L’acquisition du signal est faite sur l’oscilloscope à temps réel. On utilise deux
des quatre voies de l’oscilloscope. Le signal est enregistré sur la voie 1. La voie 2
est connectée au signal de synchronisation venant du générateur.
La largeur de la fenêtre temporelle de mesure est ﬁxée à 20 ns. L’oscilloscope
est en mode ET (Equivalent Time) et permet d’avoir une fréquence d’échantillon-
nage équivalente de 250 Gs/s (1 point de mesure toutes les 4ps). La fréquence de
répétition du signal d’émission est de 1 MHz.
Cette conﬁguration de mesure nous permet de remonter aux caractéristiques
fréquentielles dans la limite de la bande passante de l’oscilloscope avec un pas de 50
MHz. Chaque signal mesuré est obtenu par un moyennage sur 60 acquisitions aﬁn
de diminuer le bruit de la mesure. En contre partie le temps d’acquisition augmente.
Le tableau 4.2 présente la conﬁguration des appareils de mesure.
4.3.2 Calibration de la chaîne de transmission d’impulsion
Aﬁn d’isoler l’eﬀet de l’ensemble des composants de la chaîne de mesure (câbles,
atténuateur, ampliﬁcateurs de puissance), une calibration du système est faite. Dans
un premier temps une mesure temporelle permet de prendre en compte la totalité
des eﬀets des éléments de la chaîne de transmission comme le montre le Fig. 4.20.
Le coeﬃcient de transmission est calculé dans le domaine des fréquences par
transformée de Fourier :
S21cal(f) =
TF [urxcal(t)]
TF [utx(t)]
(4.21)
où TF est la transformée de Fourier.
Cette mesure de urxcal(t) constitue le signal de calibration prenant en compte
tous les éléments de la chaîne de mesure sans le couple antennes/canal. Les diﬀé-
rences observées proviendront seulement des antennes et du canal de propagation.
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Figure 4.20 – Banc de la mesure et schéma fonctionnel pour déterminer le signal
de calibration urxcal(t)
Une fois la mesure eﬀectuée les antennes peuvent être montées. Dans certains
cas, l’utilisation d’un atténuateur est nécessaire aﬁn de limiter l’amplitude du si-
gnal d’émission et d’éviter les éventuelles saturations des ampliﬁcateurs de puissance
présents dans la chaîne de transmission, ce qui fausseraient le résultat. Dans cette
éventualité, nous eﬀectuons une mesure de calibration supplémentaire avec l’atté-
nuateur aﬁn de pouvoir retirer ses caractéristiques dans le traitement des données.
4.3.2.1 Mesure de la réponse impulsionnelle de l’antenne de référence
Tout comme pour le banc de mesure présenté dans le paragraphe 4.2.1, cette
mesure est automatisée et reproductible quelque soit l’antenne sous test. Par consé-
quent dans un premier temps il est nécessaire de caractériser l’antenne de référence :
le cornet SH2000. Sa réponse impulsionnelle et celle du canal de propagation se-
ront déconvoluées de la réponse impulsionnelle totale (antenne de référence-canal-
antenne sous test) aﬁn de remonter à la réponse impulsionnelle de l’antenne sous
test.
Il s’agit ici de retrouver les fonctions de transfert de l’antenne cornet SH2000
à partir des signaux temporels acquis avec le banc de mesure présenté dans la
Fig. 4.21. Le coeﬃcient de transmission calibré, comprenant le couple antennes de
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Figure 4.21 – Banc de mesure et schéma fonctionnel pour déterminer la réponse
impulsionnelle de l’antenne de référence hrxref (t, 90
◦, 0◦)
référence et le canal de propagation, se déduit grâce à la relation :
S21ref (f) =
TF [urxref (t)]
TF [utx(t)]
· TF [utx(t)]
TF [urxcal(t)]
=
TF [urxref (t)]
TF [urxcal(t)]
(4.22)
La fonction de transfert du cornet de référence SH2000 découle de cette mesure
et de la relation 4.16
4.3.2.2 Mesure de la réponse impulsionnelle de l’antenne sous test
Tous les éléments de la chaîne de transmission sont maintenant connus. Une
mesure temporelle d’une antenne sous test est alors possible pour les diﬀérentes
positions angulaires autorisées par les positionneurs (4.22).
Le coeﬃcient de transmission de la mesure globale S21mes(f) entre les deux
antennes et le canal de propagation s’obtient par la relation :
S21mes(f) =
TF [urxmes(t)]
TF [urxcal(t)]
(4.23)
La fonction de transfert de l’antenne sous test est déduite de la même relation
(4.20) qui est utilisée dans la méthode de caractérisation fréquentielle.
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Figure 4.22 – Banc de mesure et schéma fonctionnel pour déterminer la réponse
impulsionnelle de l’antenne sous test hrxtest(t, θ, φ)
4.4 Comparaison des résultats entre méthodes de ca-
ractérisation fréquentielle et temporelle
Nous nous baserons sur les résultats issus des méthodes de caractérisation pré-
sentées aﬁn de faire une comparaison entre les résultats temporels et fréquentiels.
Les résultats de l’antenne sous test présentés correspondent à ceux de l’antenne
SATIMO SH2000.
Le principal critère de comparaison retenu pour la caractérisation temporelle
est la dynamique de la réponse temporelle ainsi que sa bande passante. Une fois
ce choix arrêté, il donnera lieu à une comparaison entre les gains et les réponses
temporelles des antennes calculés à partir des bancs de mesures fréquentielles et
temporelles.
4.4.1 Choix du signal utilisé pour la mesure
Par rapport à la méthode de caractérisation fréquentielle, les résultats obtenus
en temporel vont dépendre du spectre et de l’amplitude du signal envoyé dans la
chaîne de transmission. Toutes les étapes de caractérisation (calibration, mesure des
antennes de référence et mesure de l’antenne sous test) doivent être réitérées si le
signal délivré par l’émetteur est modiﬁé.
Dans cette partie, trois signaux diﬀérents sont générés par le Tektronix
AWG7102 avec les mêmes réglages (interleaving et fréquence de répétition) et sont
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Figure 4.23 – Diﬀérents signaux d’émission e(t) générés par le Tektronix AWG7102
pour la caractérisation temporelle
enregistrés de manière identique à celle décrite dans la section 4.3.1. La Fig. 4.23
présente ces trois signaux : un doublet gaussien FCC Td, un front montant Tf et
un monocycle gaussien Tm.
Ces signaux sont choisis avec des formes et des spectres diﬀérents comme le
montre la Fig. 4.24 et permettent une caractérisation sur diﬀérentes bandes de
fréquence. Le spectre du doublet gaussien Td est centré à 5 GHz et rentre dans le
gabarit de la bande FCC . Le monocycle gaussien Tm est centré autour de 3 GHz et
couvre une bande de fréquence plus basse. Le spectre du front montant Tf couvre
la bande de fréquence basse en dessous de 2 GHz.
La Fig. 4.25 présente les signaux reçus urxmes(t) mesurés avec l’oscilloscope.
Ces signaux sont enregistrés dans les conditions de réception optimales avec les
antennes cornets SH2000 placées en vis à vis dans la direction du lobe principal de
rayonnement (i.e dans la direction des gains maximas (θ = 90◦, φ = 90◦)).
Pour le doublet et le monocycle gaussien, l’amplitude pic à pic équivalente du
signal reçu est de 37 mV. Quant à l’amplitude pic à pic du signal reçu avec le front,
elle atteint 15mV, ce qui écarte l’utilisation de ce signal pour l’expérimentation
aﬁn de conserver une dynamique de mesure suﬃsante. Tous ces signaux mettent
en évidence le phénomène de diﬀérenciation de Rayleigh-Carson au niveau de l’an-
tenne d’émission. Le signal reçu avec le front montant montre que les antennes
n’émettent aucune composante continue, son amplitude dépend de l’amplitude du
front et sa bande passante du temps de montée du front qui est relatif à sa richesse
spectrale. Une mesure identique avec un signal envoyé en bande de base a donné de
bons résultats lors de caractérisation temporelle [?]. Il en résulte que la solution de
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Figure 4.24 – Spectre des diﬀérents signaux générés par le Tektronix AWG7102
pour la caractérisation temporelle : doublet gaussien Td, front montant Tf et mo-
nocycle gaussien Tm
l’utilisation d’un front montant est viable à condition de pouvoir générer un front
suﬃsamment rapide et de grande amplitude.
Un dernier paramètre va nous permettre de choisir entre ces diﬀérents signaux
émis. En eﬀet le spectre du signal à envoyer doit correspondre au mieux à celui de la
bande passante des antennes aﬁn d’avoir la meilleure dynamique de mesure. Dans le
cadre de cette campagne, toutes les antennes sont optimisées pour fonctionner dans
la bande FCC en régime impulsionnel. Par conséquent, le signal choisi est le doublet
gaussien. Cette impulsion est issue de la mesure d’une puce réalisée à l’IM2NP [?],
permettant de générer un signal respectant les spéciﬁcations de la FCC en termes
de densité spectrale de puissance avec une fréquence de répétition allant jusqu’à
1Gbits/s.
Le générateur Tektronix AWG7102 permet de générer un signal approchant l’im-
pulsion mesurée dans [?] : les capacités du générateur en termes de bande passante
sont poussées à leurs limites. En eﬀet le mode interleaving du générateur permet
de générer des signaux avec une fréquence d’échantillonnage fe égale à 20Gs/s.
Or le théorème de Nyquist-Shannon, énonce que la fréquence d’échantillonnage fe
d’un signal doit être égale ou supérieure au double de la fréquence maximale fmax
contenue dans ce signal :
2fe ≥ fmax (4.24)
Par conséquent la fréquence maximale que l’on puisse générer avec le Tektronix
AWG7102 est fmax = 10 GHz. De plus selon le constructeur, la bande passante
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Figure 4.25 – Comparaison entre les diﬀérents signaux enregistrés par l’oscillo-
scope : doublet gaussien Td, front montant Tf et monocycle gaussien Tm
a -3dB est de 5.8 GHz. Ce qui explique la chute en amplitude du spectre de nos
impulsions à partir de cette fréquence et aﬀecte la dynamique de nos mesures après
celle-ci.
4.4.2 Comparaison des gains réalisés calculés avec les différentes
méthodes de caractérisation
Le gain de l’antenne de référence est calculé dans la direction principale de
rayonnement à partir des trois signaux décrits précédemment. Il est ensuite comparé
au gain obtenu avec la méthode de caractérisation fréquentielle et au gain donné
par le constructeur (4.26).
En dessous de 5 GHz les courbes de gain obtenues par mesures temporelles
sont équivalentes. Au delà le gain calculé quand le front est utilisé comme signal
d’émission est bruité et diﬀère des autres mesures. Le spectre du front montant étant
faible au dessus de cette fréquence, nous mesurons un signal de très faible amplitude
noyé dans le bruit, par conséquent nous avons une contribution du bruit lors du
calcul du gain par cette méthode. Comme nous l’avons précisé précédemment ce
défaut peut être corrigé en augmentant la dynamique de la mesure pour avoir un
front d’amplitude plus élevée.
Pour faire une comparaison eﬃcace entre les diﬀérentes méthodes de caractéri-
sation, les gains calculés sont comparés en termes de valeur moyenne, maximale et
de leur écart type entre 3.1 et 10.6 GHz. Tous ces paramètres sont résumés dans le
tableau 4.3 en fonction des diﬀérentes méthodes de mesure. Les gains moyen et maxi-
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Figure 4.26 – Comparaison entre le gain constructeur GC et les gains calculés de
l’antenne cornet SH2000 avec la méthode fréquentielle GF , la méthode temporelle
avec le doublet gaussien FCC GTd, le front montant GTf , le monocycle gaussien
GTm
Méthode C F Td Tf Tm
G 8.12 7.77 8.62 11.07 8.53
Gmax 10.3 10.07 11.04 20.16 12.26
σG 1.64 1.87 1.6 2.9 2.22
Table 4.3 – Comparaison des gains obtenus avec les diﬀérentes mesures dans la
bande FCC
mum obtenus par mesure fréquentielle F sont les plus proches par rapport à ceux
donnés par le constructeur. En revanche les résultats en termes d’écart type sont
plus précis avec la mesure de caractérisation temporelle associée au doublet gaussien
Td. En conclusion, par rapport aux autres méthodes, la mesure de caractérisation
fréquentielle est la plus ﬁable par rapport aux spéciﬁcations du constructeur.
Ces gains sont ensuite calculés par plan aﬁn de vériﬁer s’ils sont toujours aussi
réguliers dans des directions où le rayonnement est faible. Comme les mesures de
caractérisation fréquentielle F et temporelle avec le doublet gaussien Td donnent
les résultats les plus proches de ceux du constructeur, nous nous contenterons de
comparer les gains dans les plans E et H calculés à partir de ces mesures. Les cartes
de gain dans ces plans déterminées avec ces deux méthodes sont représentées sur
les ﬁgures 4.27 et 4.28.
En dessous de 2 GHz l’antenne ne rayonne pas car elle est désadaptée et au
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dessus de 9GHz l’amplitude du spectre du signal émis est faible. Cela se traduit par
du bruit sur les cartes de gain obtenues par la mesure de caractérisation temporelle
avec le doublet gaussien GTd. Cette observation vient conﬁrmer que la méthode
de caractérisation temporelle est acceptable mais moins précise que la méthode
de caractérisation fréquentielle et surtout bornée par la bande passante du signal
d’émission.
4.4.3 Comparaison des réponses impulsionnelles
La réponse temporelle de l’antenne cornet SH2000 obtenue avec le banc de
mesure temporelle et le doublet gaussien Td comme signal d’émission est d’abord
calculée puis comparée avec la réponse temporelle obtenue avec le banc de mesure
fréquentielle.
La réponse temporelle dans la direction du lobe principal de rayonnement (θ =
90◦, φ = 0◦) est représentée sur la Fig. 4.29. Nous pouvons constater une très bonne
concordance entre les deux réponses temporelles obtenues à partir de ces deux
méthodes.
Aﬁn de comparer ces deux réponses temporelles, le facteur de ﬁdélité FF , utilisé
précédemment, est mis à contribution. Il est utilisé ici pour évaluer la diﬀérence
entre les deux réponses temporelles recalculées pour chaque position angulaire.
FF (θ, φ) = max
τ
[ ∫+∞
−∞ stxF (t, θ, φ)stxTd(t+ τ, θ, φ)dt∫+∞
−∞ |stxF (t, θ, φ)|2dt
∫+∞
−∞ |stxTd(t, θ, φ)|2dt
]
(4.25)
La Fig. 4.30 nous montre ce facteur de ﬁdélité dans les plans E et H. Une
bonne concordance entre les deux signaux est observable sur les deux plans avec
un maximum de 93% dans l’axe. Sur le plan E il est supérieur à 80% sur tous les
angles d’observation avec un maximum de concordance entre les deux méthodes
de caractérisation dans l’axe. Dans le plan H lorsque φ est supérieur à ±60◦ nous
observons une chute du facteur de ﬁdélité en dessous de 60%. Cette décroissance
du facteur de ﬁdélité se situe sur les lieux où les antennes ont un gain faible et où
le bruit a plus d’impact dans nos mesures.
4.5 Conclusions sur les méthodes de caractérisation
Dans ce chapitre nous avons mis au point et comparé deux méthodes diﬀérentes
pour caractériser des antennes ULB : la mesure de la fonction de transfert et la
mesure de la réponse impulsionnelle. Les principes théoriques ont été étudiés et dif-
férents descripteurs fréquentiels et temporels des antennes ULB ont été introduits.
Les bancs de mesure des fonctions de transfert et des réponses impulsionnelles
sont détaillés. Ces deux techniques métrologiques permettent d’étudier les carac-
téristiques des antennes ULB dans les principaux plans de mesure. Le matériel,
l’environnement et l’acquisition des données sont diﬀérents, mais les résultats ob-
tenus par post-traitement sont équivalents. Après avoir eﬀectué une comparaison
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Figure 4.27 – Cartes de gain de l’antenne SH2000 sur le plan E (φ = 0◦, θ) : mesure
temporelle à gauche, mesure fréquentielle à droite
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Figure 4.28 – Cartes de gain de l’antenne SH2000 sur le plan H (φ, θ = 90◦) :
mesure temporelle à gauche, mesure fréquentielle à droite
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Figure 4.29 – Comparaison des réponses temporelles stx obtenues par méthode de
caractérisation temporelle Td et fréquentielle F
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Figure 4.30 – Facteur de ﬁdélité de l’antenne SH2000 dans le plan E (θ, φ = 0◦)
et dans le plan H (θ = 90◦, φ) déﬁni par la relation (4.25)
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en termes de gain par rapport aux spéciﬁcations du constructeur, les méthodes de
caractérisation par mesure fréquentielle F et par mesure temporelle avec doublet
gaussien Td sont choisies aﬁn de comparer leurs réponses temporelles. Une bonne
concordance entre les résultats obtenus avec les deux types de caractérisation est
observable. Les diﬀérences obtenues soulignent les limitations métrologiques que
nous rappelons :
– Avec la méthode de caractérisation temporelle, nous disposons d’appareils
dont le plancher de bruit est réduit (Oscilloscope temps réel Tektronik -
60dBm) par rapport à un analyseur de réseau vectoriel (-120dBm).
– Lors de la mesure temporelle, le spectre du signal d’émission (ou signal de
référence) est limité en bande passante. Une antenne dont la bande passante
excède la décade nécessite des mesures supplémentaires avec plusieurs signaux
présentant des couvertures spectrales diﬀérentes. Avec un analyseur vectoriel
une seule mesure est suﬃsante aﬁn d’étudier la fonction de transfert d’une
antenne sur plus d’une décade.
– La méthode de caractérisation temporelle permet d’avoir des temps de mesure
plus courts et plus rapides qu’avec la méthode fréquentielle : 9.25 sec. pour
une mesure temporelle contre 25 sec. pour une mesure fréquentielle.
– La méthode de caractérisation temporelle ne nécessite pas l’usage d’une
chambre anéchoïde. Cette propriété doit aussi entrer dans les considérations
ﬁnancières. Une calibration, avec des réﬂecteurs placés sur les objets les plus
proches des antennes, permet de trouver la taille de la fenêtre temporelle adé-
quate et de supprimer les réﬂexions parasites comme nous montre la Fig. 1.2
ou de manière analytique en fonction de l’emplacement des objets les plus
proches [?]. L’absence de chambre anéchoïde se révèle très utile lorsqu’il s’agit
de mesurer des antennes fonctionnant en basses fréquences : la taille des ab-
sorbants composant la chambre anéchoïde est inversement proportionnelle à
la fréquence.
Le tableau 4.4 et la Fig. 4.31 résument les diﬀérences entre les deux métrologies
utilisées pour caractériser les antennes ULB. Le signe ⊗ fait référence à la convolu-
tion des réponses impulsionnelles et le signe • à la multiplication des fonctions de
transfert. La réponse impulsionnelle totale est la combinaison des réponses impul-
sionnelles de chaque bloc composant la chaîne de transmission. La combinaison de
toutes les fonctions de transfert est identique à la mise en série de ﬁltres et donne
la fonction de transfert totale de tout le système.
Nous avons démontré dans ce chapitre que la méthode de caractérisation par
mesure fréquentielle est la méthode la plus ﬁable aﬁn de retrouver les spéciﬁcations
du cornet de référence données par le constructeur. De plus les antennes que nous
allons étudier sont conçues pour fonctionner sur la bande de fréquence allouée par la
FCC. Par conséquent la limite en bande basse introduite par la taille des absorbants
n’est pas atteinte dans la chambre anéchoïde du LEAT (800 MHz). Les antennes
ULB fabriquées dans les chapitres suivants seront mesurées par cette méthode et
les descripteurs fréquentiels et temporels en découleront.
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Méthode Fréquentielle F Temporelle Td
Coût matériel
analyseur vectoriel :
Chambre anéchoïde
Générateur :
Oscilloscope
Limite fréquentielle
Absorbant
(basse fréquence)
Bande passante
du signal de mesure
Plancher de bruit (dBm) -120 -60
Temps d’acquisition
par angle 25 9.25
Table 4.4 – Comparaison entre la méthode de caractérisation fréquentielle F et la
méthode de caractérisation temporelle Td
Utx Urx
htx(t)
Htx(ω)
hch(t)
Hch(ω)
hrx(t)
Hrx(ω)
Eray
d
Figure 4.31 – Comparaison des signaux entre la méthode de caractérisation tem-
porelle (rouge) et fréquentielle (bleue)
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Ce chapitre introduit une nouvelle antenne large bande présentant un rayon-
nement hémisphérique et une faible épaisseur sur plan de masse. Dans un premier
temps les étapes de la conception sont explicitées. Puis l’étude des paramètres ayant
le plus d’eﬀet sur l’encombrement et le coeﬃcient de réﬂexion est eﬀectuée. L’ana-
lyse du champ électrique pour les diﬀérents modes de propagation dans l’ouverture
de l’antenne est mise en relation avec son diagramme de rayonnement. Enﬁn la
détermination de la fonction de transfert permet d’obtenir les caractéristiques de
rayonnement sur la bande de fréquence dans les plans principaux et d’acquérir les
principales informations du rayonnement en régime impulsionnel.
5.1 Géométrie de l’antenne grande fente avec cavité
(CBSA)
L’antenne grande fente avec cavité ou CBSA (pour Cavity Back Slot Antenna),
est issue des antennes ULB larges fentes introduites dans la section 2.5.4 et de
son association avec une cavité métallique couramment utilisée pour supprimer le
rayonnement arrière des antennes fentes à bande étroite [?, ?]. Les ﬁgures 5.1, 5.2 et
5.3 présentent la géométrie de l’antenne CBSA proposée. L’antenne est constituée
d’une fente rectangulaire de largeur Yc et de longueur Zc découpée dans un plan de
masse. La dimension L du plan de masse autour de la fente est choisie aﬁn d’obtenir
les conditions de plan de masse inﬁni à la fréquence la plus basse de la bande FCC
[3.1-10.6]GHz (λ/2=50mm).
Une ligne microruban terminée par un patch carré jouant le rôle de stub est
choisie comme alimentation de cette ouverture pour la simplicité de sa conception.
Elle est déﬁnie par trois paramètres : la largeur Ypa, et la longueur totale Zpa
comprenant la zone de transition Zpa1 entre la ligne et le patch. Le stub est centré
dans la largeur de l’ouverture (Fig. 5.1). De plus, grâce à ce type d’excitation,
il est plus aisé d’intégrer des fentes pour rejeter certaines bandes de fréquences
contrairement au stub de type fork-like[?]. L’ensemble est imprimé sur du substrat
Rogers duroïd 5880 (εr = 2.2) d’épaisseur h = 0.695mm et alimenté par ligne
microruban d’impédance caractéristique 50Ω (largeur 2.4 mm).
Comme nous l’avons vu précédemment dans la section 2.5.4, cette antenne pos-
sède un diagramme de rayonnement bidirectionnel perpendiculaire au plan de l’ou-
verture. Aﬁn d’obtenir un rayonnement hémisphérique, une cavité métallique rem-
plie d’air, dont la largeur et la longueur sont identiques à celles de l’ouverture, est
placée du coté du plan de masse comme le montre la Fig. 5.2.
La Fig. 5.3 oﬀre une vue en perspective de l’ensemble antenne large fente et de
la cavité qui forme la CBSA représentée dans le système de coordonnées sphériques
utilisé pour la représentation des diagrammes de rayonnement et des fonctions de
transfert.
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Figure 5.1 – Géométrie de l’antenne CBSA (vue de face)
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Figure 5.2 – Géométrie de l’antenne CBSA (vue de coté)
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Figure 5.3 – Géométrie de l’antenne CBSA (vue en perspective)
5.2 Etudes paramétriques des dimensions de l’antenne
CBSA
Dans un premier temps nous nous intéresserons aux paramètres liés à la com-
pacité de la CBSA : la largeur Yc, la longueur Zc de la fente, la profondeur d de la
cavité et la dimension L du plan de masse autour de l’ouverture.
Puis nous regarderons les paramètres liés à l’alimentation de cette fente à savoir
la longueur Zpa, la largeur Ypa du stub et la transition entre la ligne d’alimentation
et le patch carré. Le design ﬁnal sera choisi aﬁn de minimiser la taille de la fente
ainsi que la profondeur de la cavité tout en oﬀrant une bande passante satisfaisant
entièrement à la réglementation FCC.
5.2.1 Largeur de la fente Yc
La Fig. 5.4 montre l’inﬂuence de la largeur de la fente sur la bande passante
de l’antenne. Il s’agit du paramètre ayant le plus d’importance dans le choix de
la fréquence basse fl de l’élément : plus la largeur de l’ouverture est grande, plus
fl est basse. Dans notre conﬁguration avec cavité, il va de soit qu’il ne suﬃt pas
d’agrandir indéﬁniment l’ouverture de la fente pour avoir une fréquence de coupure
basse fl de plus en plus petite.
Sur la Fig. 5.4 on distingue 3 fréquences de résonance. Vers 3.5 et 6 GHz, les
résonances sont marquées et varient faiblement. En revanche la ﬂuctuation de Yc a
un très net impact sur la dernière résonance : plus la largeur de la fente augmente
plus cette résonance se produit dans les fréquences basses. Pour ces variations, elle
se situe entre 7 et 11 GHz. Ce phénomène se traduit par une mauvaise adaptation
entre la deuxième et la troisième résonance lorsque Yc est trop faible.
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Figure 5.4 – Eﬀet de la largeur de la fente Yc (en mm) sur l’amplitude du coeﬃcient
de réﬂexion
La suite des études paramétriques nous donnera le meilleur compromis entre les
paramètres liés à la compacité et à la bande passante, répondant à notre probléma-
tique décrite dans l’introduction générale .
5.2.2 Longueur de la fente Zc
Le deuxième paramètre inﬂuençant la bande passante de l’antenne et ayant un
impact direct sur la compacité est la longueur de la fente Zc. Comme le montre
la Fig. 5.5, la première fréquence de résonance est constante aux alentours de 3.8
GHz selon les variations de Zc. La diﬀérence avec le paramètre précédent réside
dans la position de la deuxième fréquence de résonance. Plus on augmente Zc plus
la deuxième fréquence de résonance se décale vers les fréquences basses. Cette fré-
quence de résonance se produit entre 4.5 GHz (quasiment confondue avec la pre-
mière fréquence de résonance pour une grande valeur de Zc) et 8.5 GHz (confondue
avec la troisième fréquence de résonance pour une faible valeur de Zc).
Aﬁn de garder une ouverture compacte il est préférable d’avoir une longueur
Zc petite. Néanmoins une valeur trop petite de Zc fait remonter le coeﬃcient de
réﬂexion au dessus de -10dB sur une trop grande bande passante et devient un fac-
teur pénalisant pour l’adaptation de notre élément. Mais le fait d’avoir la deuxième
fréquence de résonance se produisant à des fréquences plus élevées est un avantage
pour l’utilisation de cette antenne en régime impulsionnel dans la bande FCC. En
eﬀet une fréquence de résonance correspond à un stockage d’énergie et va donc
poser un problème d’étalement de l’impulsion émise. Il faut donc veiller à ne pas
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Figure 5.5 – Eﬀet de la longueur de la fente Zc (en mm) sur l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion
agrandir trop Zc aﬁn que la propagation sur le premier mode se fasse sur la plus
grande bande passante possible.
5.2.3 Profondeur de la cavité d
Le troisième paramètre le plus important pour l’adaptation de l’antenne CBSA
est la profondeur d de la cavité. Ce point a été mis en évidence dans l’état de l’art
sur les antennes ULB faible épaisseur sur plan de masse. En eﬀet la Fig. 5.6 montre
une grande variation de la première fréquence de résonance selon la profondeur de
la cavité métallique. Plus la cavité est profonde plus la fréquence de coupure basse
fl est faible. Néanmoins cette variation n’est pas linéaire et nous tendons vers un
seuil situé à 2.8GHz.
De plus, une trop grande profondeur de la cavité entraîne une augmentation du
nombre de résonances dans la bande passante et nous nous trouvons ainsi confronté
au même problème que dans la section 5.2.2.
La deuxième fréquence de résonance située à 6.5 GHz ne varie pas en fonction
de la profondeur d, tandis que la troisième fréquence de résonance est aﬀectée par
ce paramètre. Plus d augmente plus la troisième fréquence de résonance se décale
vers les basses fréquences.
Les trois paramètres commentés précédemment sont les plus critiques pour l’en-
combrement et la bande passante de notre élément. Les paramètres suivants quand à
eux sont plus destinés à améliorer la qualité de l’adaptation dans la bande passante
et ne sont pas déterminants pour l’encombrement de l’antenne.
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Figure 5.6 – Eﬀet de la profondeur de la cavité d (en mm) sur l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion
5.2.4 Largeur du patch Ypa
La fonction d’un stub est d’adapter une antenne à certaines fréquences aﬁn de
ramener ainsi l’impédance de l’antenne à une valeur strictement réelle ZA = 50Ω,
et d’obtenir un coeﬃcient de réﬂexion nul. Nous allons étudier l’eﬀet de la variation
des diﬀérentes côtes du stub sur l’adaptation de l’antenne.
La variation de la largeur du patch Ypa a un faible impact sur l’adaptation de
l’élément aux basses fréquences de la bande passante, comme le montre la Fig. 5.7.
La fréquence de coupure basse fl (déﬁnie pour une amplitude du coeﬃcient de
réﬂexion inférieure à -10 dB) ne varie pas et la première résonance est constante
autour de 3 GHz, tout comme la deuxième fréquence de résonance qui se situe vers
6.5 GHz. Quant à la troisième fréquence de résonance, plus la largeur Ypa augmente
plus elle se déplace vers les hautes fréquences. Cela peut être un point intéressant
si nous souhaitons rejeter cette troisième fréquence de résonance vers les hautes
fréquences de la bande passante.
5.2.5 Longueur du stub Zpa
La variation de la longueur Zpa se fait à pas constant et concerne uniquement
la longueur du patch (Zpa −Zpa1). Pour des grandes valeurs, la première fréquence
de résonance est translatée vers les fréquences basses mais l’adaptation de l’antenne
se retrouve fortement détériorée surtout dans la bande basse en dessous de 6 GHz
(Fig. 5.8). Au contraire pour des faibles valeurs de Zpa, nous obtenons une première
fréquence de résonance rejetée vers les hautes fréquences mais avec une forte désa-
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Figure 5.7 – Eﬀet de la largeur du stub Ypa(en mm) sur l’amplitude du coeﬃcient
de réﬂexion
daptation sur la bande passante. Il en résulte une valeur intermédiaire permettant
d’obtenir une adaptation suﬃsante dans la bande FCC.
5.2.6 Longueur de la ligne Zpa1
La variation de Zpa1, à Zpa constant, implique une variation de la longueur du
patch (Zpa − Zpa1). Lorsque Zpa1 augmente, la longueur du patch diminue. Ainsi
la variation de Zpa n’inﬂue pas sur la longueur du stub. Les première et deuxième
fréquences de résonance se produisent respectivement à 3.4 GHz et 6.2 GHz et
la variation de la longueur de la ligne ne les modiﬁe pas. La troisième résonance
varie faiblement autour de 9.5 GHz comme le montre la Fig. 5.9. Pour de très
faibles variations de Zpa1 (dixième de millimètre), plus la longueur de la transition
augmente et plus l’adaptation dans la bande passante s’améliore. L’augmentation
de la longueur de la ligne tend à dégrader légèrement l’adaptation à la première
fréquence de résonance et à l’améliorer fortement pour les deux autres. Mais une
trop grande longueur de ligne entraîne une remontée du coeﬃcient de réﬂexion
vers 8.5GHz : la troisième fréquence de résonance est translatée vers les fréquences
hautes (courbe jaune).
En conservant ce modèle d’antenne la bande passante que nous pouvons obtenir
pour un |S11| < −10dB s’étend de fl=3.2 GHz à fl=10.9 GHz. Ce qui est convenable
car elle couvre la bande allouée par la FCC. Mais un travail supplémentaire peut
être eﬀectué sur la transition entre la ligne et le stub aﬁn d’améliorer la bande
passante.
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Figure 5.8 – Eﬀet de la longueur du stub Zpa (en mm) sur l’amplitude du coeﬃcient
de réﬂexion
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Figure 5.9 – Eﬀet de la longueur de ligne Zpa1 (en mm) sur l’amplitude du coeﬃ-
cient de réﬂexion
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Figure 5.10 – Design de l’antenne CBSA (vue de face)
5.2.7 Transition ligne-patch Zpa2
Une technique d’amélioration de l’adaptation consiste à modiﬁer la transition
entre la ligne microstrip et le patch. La ligne s’élargit de manière progressive jusqu’à
atteindre la largeur Ypa du patch comme le montre la Fig. 5.10. La longueur du stub
Zpa et la longueur de la ligne Zpa1 ne varie pas.
Comme précédemment, la fréquence de coupure fl ainsi que la première et
deuxième fréquence de résonance sont stables (Fig. 5.11). En revanche, plus Zpa2
augmente plus la troisième résonance est rejetée vers les hautes fréquences. Il s’agit
aussi d’un paramètre très sensible car une variation du dixième de millimètre amé-
liore l’adaptation sur toute la bande passante. En revanche l’augmentation de Zpa2
dégrade légèrement l’adaptation à 3.5 GHz.
Il en résulte une antenne dont la fréquence basse fl ne varie pas (fl=3.2 GHz) et
où la troisième fréquence de résonance est translatée vers les hautes fréquences. Ce
qui implique une meilleure adaptation dans les hautes fréquences : fh=12.1 GHz.
5.2.8 Largeur du plan de masse L
La largeur du plan de masse est le paramètre ayant le moins d’inﬂuence sur
l’adaptation de l’antenne CBSA comme le montre la Fig. 5.12. Quand on utilise
un plan de masse inférieur ou supérieur dont la longueur des côtés est égale à une
demie longueur d’onde à la fréquence de coupure basse fl (condition du plan de
masse inﬁni), l’amplitude du coeﬃcient de réﬂexion est quasiment inchangée.
En revanche, il est intéressant de n’avoir aucune contrainte sur cette taille. En
eﬀet il est ainsi possible d’utiliser cette antenne dans sa version la plus petite com-
prenant uniquement la cavité métallique et le stub d’alimentation, ou au contraire
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Figure 5.11 – Eﬀet de la transition ligne-stub Zpa2 (en mm) sur l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion
de l’intégrer sur un plan de masse inﬁni sans avoir de modiﬁcation de son adapta-
tion.
L’adaptation obtenue est la combinaison de l’eﬀet des trois fréquences de réso-
nance liées à la dimension de la cavité.
Les ﬁgures 5.13, 5.14 et 5.15 présentent la distribution des courants surfaciques
sur l’antenne CBSA avec L = 10mm et avec L = 50mm aux trois fréquences de
résonance. Sur ces ﬁgures on remarque, aussi bien en basses fréquences qu’en hautes
fréquences, que les courants sont concentrés dans la cavité et sur le stub. Ce qui
tend à montrer que la largeur du plan de masse L autour de la fente n’est pas un
facteur essentiel pour l’adaptation et le rayonnement de l’antenne.
5.3 Réalisation de l’antenne CBSA
A partir des conclusions de l’étude paramétrique, une antenne CBSA est conçue
et fabriquée avec comme contraintes que :
– la bande passante soit la plus grande possible,
– le premier mode se propage sur la plus grande bande passante possible,
– la dimension d suivant l’épaisseur, soit la plus faible possible.
En respectant ces contraintes nous réalisons une antenne CBSA présentée sur la
Fig. 5.16. Sur ces photos nous voyons l’antenne vue de face montrant le stub alimenté
par ligne microruban. Par transparence nous distinguons le stub centré dans la
largeur de l’ouverture. La vue arrière de l’antenne est présentée avec et sans cavité
métallique. Les dimensions de l’antenne sont données dans le Tableau5.1.
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Figure 5.12 – Eﬀet de la largeur du plan de masse L (en mm) sur l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion
L=10mm L=50mm
Figure 5.13 – Simulation de la distribution des courants surfaciques de l’antenne
CBSA avec L = 10mm et L = 50mm à 3.5 GHz
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L=10mm L=50mm
Figure 5.14 – Simulation de la distribution des courants surfaciques de l’antenne
CBSA avec L = 10mm et L = 50mm à 6.5 GHz
L=10mm L=50mm
Figure 5.15 – Simulation de la distribution des courants surfaciques de l’antenne
CBSA avec L = 10mm et L = 50mm à 10 GHz
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Figure 5.16 – Réalisation de l’antenne CBSA : vue de face (à gauche), vue arrière
avec et sans cavité métallique (à droite)
Paramètres dimensions (mm) valeurs comparée à λl
Zc 48 λl/2.
Yc 28 λl/3.5
d 14 λl/6.9
Ypa 14 λl/6.9
Zpa 12 λl/8.1
Zpa1 0.9 λl/107.5
Zpa2 1.25 λl/77.4
L 50 λl/1.9
Table 5.1 – Tableau des dimensions (en mm) de l’antenne réalisée (λl longueur
d’onde à 3.1 GHz)
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Figure 5.17 – Comparaison entre la mesure et la simulation de l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne CBSA réalisée
La mesure du coeﬃcient de réﬂexion est eﬀectuée avec un analyseur vectoriel
Rhode&Scharz ZVM. La Fig. 5.17 montre la mesure et la simulation de l’amplitude
du coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne réalisée. Une bonne concordance est obtenue.
On obtient une amplitude du coeﬃcient de réﬂexion en dessous de -10dB de fl=3.15
GHz à fh=12.1 GHz couvrant ainsi toute la bande de fréquence allouée à la FCC.
Le rapport entre fh et fl est de 3.84 :1, soit une bande passante relative de 117.4
%.
L’analyse du temps de groupe τg (4.7) du coeﬃcient de réﬂexion mesuré permet
de déterminer avec précision où sont située les fréquences de résonances de l’antenne
CBSA (Fig. 5.18). Elles se produisent respectivement à 3.5 GHz, 6.5 GHz et 10
GHz. En eﬀet, à la résonance l’antenne emmagasine de l’énergie et la restitue avec
un temps de retard. Ceci se traduit par une variation (positive ou négative) de la
valeur du temps de groupe à ces fréquences.
5.3.1 Distribution des champs et diagramme de rayonnement
En analysant le coeﬃcient de réﬂexion (Fig. 5.17), on peut distinguer les trois
fréquences de résonance autour de 3.5, 6.5 et 10 GHz. Ces trois résonances corres-
pondent à diﬀérents modes avec des distributions des champs associées et jouent
un rôle important sur les diagrammes de rayonnement à ces fréquences.
Les distributions des champs électriques de ces 3 modes de résonance sont si-
mulées et les diagrammes de rayonnement étudiés à 3.5, 6.5 et 10 GHz, comme le
montre respectivement les Fig. 5.19, 5.20 et 5.21.
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Figure 5.18 – Temps de groupe du coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne CBSA
La Fig. 5.19 montre les champs à la première fréquence de résonance, où les
champs électriques sont concentrés dans la zone supérieure de l’ouverture avec une
polarisation principalement orientée selon l’axe z. Cette distribution du champ élec-
trique est similaire à celle du mode TE01 dans un guide d’onde rectangulaire et elle
est considérée comme le mode fondamental de l’antenne CBSA. Le calcul analytique
de la fréquence de coupure d’un guide d’onde avec les dimensions de la fente, nous
donne une fréquence de coupure théorique f01 =
c0
2 · a = 3.125 GHz. Le diagramme
de rayonnement pour ce mode est hémisphérique et symétrique dans les plans E
(plan xz) et H (xy). Une bonne pureté de polarisation est obtenue dans le plan E
avec un niveau de polarisation croisée inférieur à -20dB.
La Fig. 5.20 montre le second mode résonant à 6.5 GHz où les deux composantes
du champ électrique Ez et Ey sont présentes. Les composantes Ey sur les cotés du
stub sont de sens opposé et s’annulent en champ lointain. L’élément conserve ainsi
une bonne pureté de polarisation. Le diagramme de rayonnement du plan H ne
change pas. En revanche le champ électrique est fortement concentré dans la zone
inférieure de l’ouverture et donne un diagramme de rayonnement dissymétrique
dans le plan E.
La Fig. 5.21 montre le troisième mode de résonance à 10GHz. Le champ élec-
trique est concentré dans la zone inférieure de l’ouverture et sur les cotés du stub.
Cette distribution des champs est révélatrice de la contribution de plusieurs modes
supérieurs dans la cavité. La composante Ey du champ est plus importante avec ce
troisième mode de résonance mais la polarité entre le centre et les cotés du stub est
identique. En conséquence nous obtenons plusieurs maxima dans le plan H. En re-
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Figure 5.19 – Premier mode de résonance à 3.5 GHz : distribution des champs et
diagrammes de gain dans les plan E et H
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Figure 5.20 – Deuxième mode de résonance à 6.5 GHz : distribution des champs
et diagrammes de gain dans les plan E et H
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vanche le diagramme de rayonnement est similaire au second mode résonnant dans
le plan E.
Les caractéristiques de rayonnement de cette antenne sur la bande de fréquence
allouée à la FCC de cet élément sont résumées comme ceci :
– Les diagrammes de rayonnement sont symétriques sur le plan H et dissymé-
triques sur le plan E à cause de la dissymétrie de l’antenne dans ce plan.
– Le maximum de rayonnement se situe principalement sur le plan E sur toute
la bande de fréquence.
– L’isolation entre les deux polarisations dans la direction du maximum du lobe
de rayonnement est très bon avec un niveau de polarisation croisé de -20dB.
5.4 Etude du rayonnement de l’antenne CBSA
On étudie maintenant la fonction de transfert de l’antenne CBSA qui a été
réalisée. Pour cela les cartes de gain et de réponse temporelle sont représentées,
ainsi que les paramètres temporels tels que l’amplitude pic, le temps d’impulsion à
mi-puissance et le facteur de ﬁdélité.
5.4.1 Carte de gain de l’antenne CBSA
La Fig. 5.22 représente la carte de la composante Gθ dans les plans E et H.
Cette visualisation permet d’observer avec précision la variation des diagrammes
de gain en fonction de la fréquence. Ceci permet de déterminer à partir de quelles
fréquences les diﬀérents modes se propagent dans l’ouverture de l’antenne. On peut
voir l’évolution du diagramme de rayonnement, qui correspond aux diﬀérents modes,
qui se propagent dans l’ouverture de l’antenne.
Sur les diagrammes de la Fig. 5.22 on distingue 3 zones :
– de 2.5 à 6.5 GHz, on observe l’eﬀet du premier mode de propagation. Le
diagramme de rayonnement est symétrique dans les plan E et H et pointe
principalement dans la direction de l’axe x.
– de 6.5 à 8 GHz, on observe les eﬀets du second mode de propagation sur les
diagrammes. Le maximum de rayonnement se produit dans le plan E et dans
la direction θ = 45◦. Le plan H présente son maximum de rayonnement dans
la direction φ = 0◦.
– de 8 à 12 GHz le lobe est toujours dépointé dans la direction de l’axe z mais
le maximum est obtenue pour θ = 78◦ à 9 GHz. Comme nous l’avons vu
précédemment le champ a un comportement similaire dans ce plan pour le
deuxième et le troisième modes de propagation. La plus grande diﬀérence
est observable dans le plan H où cette fois-ci nous obtenons trois lobes. Plus
la fréquence augmente et plus l’amplitude du lobe principal de rayonnement
décroît sous l’eﬀet du dépointage dans la direction de l’axe z et les deux lobes
secondaires convergent ﬁnalement vers le centre (φ = 0◦).
Pour conclure, l’antenne présente un gain maximal Gmax = 10.2 dBi à 7.5
GHz. L’ouverture moyenne dans le plan H est φ−3dB = 43.35
◦ et dans le plan E
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Figure 5.21 – Troisième mode de résonance à 10 GHz : distribution des champs et
diagrammes de gain dans les plan E et H
5.4. Etude du rayonnement de l’antenne CBSA 129
θ−3dB = 58.21
◦. Une information importante à donner pour la suite de l’étude est
le gain moyen sur la bande passante dans la direction x. Cette valeur est de 2.7 dBi.
En eﬀet à cause du dépointage et du creux de rayonnement dans l’axe à 10 GHz,
ce gain moyen est faible.
5.4.2 Réponse temporelle de l’antenne CBSA
Dans cette partie les caractéristiques temporelles de l’antenne CBSA sont re-
présentées et analysées. Etant donné que cette antenne couvre la bande FCC, la
réponse temporelle est calculée à partir d’un signal e(t) couvrant cette bande et uti-
lisée dans la section 4.3 pour la mesure de la réponse impulsionnelle. La Fig. 5.23
présente la forme d’onde et le spectre du signal e(t) utilisé pour le calcul de la
réponse temporelle.
La Fig. 5.24 présente la réponse temporelle à l’émission de l’antenne CBSA dans
les plans E et H dans la polarisation principale. Cette visualisation permet d’obtenir
de manière rapide les informations sur les directions principales suivant lesquelles
la puissance est rayonnée.
Comme le diagramme de rayonnement n’est pas symétrique à partir de 6.5 GHz
dans le plan E, cette dissymétrie se répercute sur l’impulsion rayonnée et se trouve
majoritairement dans l’espace θ ∈ [0◦, 90◦]. Néanmoins cette réponse temporelle
n’est pas étalée et se concentre sur quelques dixièmes de nanoseconde.
En revanche dans le plan H, le diagramme de rayonnement est symétrique. Par
conséquent nous obtenons le maximum de la réponse rayonnée au centre de ce plan
où l’impulsion n’est pas étalée. Sur les cotés de ce plan (−40◦ > φ ou φ > 40◦)
la réponse temporelle est faible et étalée. Cela se traduit par deux maximas à des
temps diﬀérents (1.8 et 2 ns).
Aﬁn d’étudier plus en détail la réponse temporelle de l’antenne CBSA, la
Fig. 5.25 présente l’amplitude pic de la réponse temporelle. Elle possède un maxi-
mum d’amplitude pmax = 1.41 dans le plan E à θ = 62
◦ et dans le plan H il se
situe exactement au centre en φ = 0◦. Ce diagramme montre globalement que la
majorité de l’énergie est rayonnée dans la région θ ∈ [0◦, 90◦]
Le facteur de ﬁdélité est présenté sur la Fig. 5.26 dans les plans E et H. Dans la
direction du lobe principal de rayonnement, nous avons un bon facteur de ﬁdélité
(supérieur à 0.8). Le maximum FFmax = 0.94 est atteint dans le plan E à θ = 55
◦.
La largeur de la réponse temporelle à mi puissance est représentée sur la
Fig. 5.27. Dans les directions où nous avons un bon facteur de ﬁdélité, nous ob-
tenons un τFHWM faible autour de 0.2 ns. Dans les directions où l’étalement de
l’impulsion est plus important, le τFHWM est plus élevé. La durée minimale me-
surée à mi-puissance est de 0.16 ns. Comme l’impulsion de référence possède un
τFHWM = 0.15 ns, cela témoigne d’un faible étalement de la réponse temporelle de
l’antenne.
Le tableau 5.2 récapitule les principales caractéristique de l’antenne CBSA qui
a été réalisée.
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Figure 5.22 – Cartes des gains réalisés (composante Gθ) de l’antenne CBSA dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et le plan H (θ = 90◦, φ)
5.4. Etude du rayonnement de l’antenne CBSA 131
0 0.5 1 1.5 2
−1
−0.5
0
0.5
1
2 4 6 8 10 12 14
−100
−80
−60
−40
Temps (ns)
A
m
p
li
tu
d
e
Fréquence (GHz)
P
IR
E
(d
B
m
)
e(t)
|E(f)|
FCC
Figure 5.23 – Forme d’onde et spectre du signal utilisé pour le calcul de la réponse
temporelle
Caractéristiques Valeurs
Gmax (dBi) 10.02
G(90◦, 0◦) (dBi) 2.7
φ−3dB (deg) 43.3
θ−3dB (deg) 58.2
pmax 1.41
FFmax (%) 94
τFWHM (ns) 0.158
Table 5.2 – Récapitulatif des caractéristiques de l’antenne CBSA
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Figure 5.24 – Réponse temporelle de l’antenne CBSA dans le plan E (θ, φ = 0◦)
et le plan H (θ = 90◦, φ) suivant la composante principale
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Figure 5.25 – Amplitude pic de la réponse temporelle de l’antenne CBSA dans le
plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 5.26 – Facteur de ﬁdélité de la réponse temporelle de l’antenne CBSA dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
134Chapitre 5. Etude et conception d’un nouvel élément planaire ULB
−80 −60 −40 −20 0 20 40 60 80
0
0.5
1
1.5
2
2.5
3
3.5
x 10−100 20 40 60 80 100 120 140 160 180
0
0.5
1
1.5
2
2.5
3
3.5
x 10−10
φ
τ F
H
W
M
(9
0◦
,φ
)
θ
τ F
H
W
M
(θ
,0
◦
)
Figure 5.27 – Largeur d’impulsion de la réponse temporelle de l’antenne CBSA
dans le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
5.5 Comparaison de différentes approches pour obtenir
un rayonnement hémisphérique
On souhaite vériﬁer dans cette partie si la solution que nous avons retenue (uti-
lisation d’une cavité métallique), est plus pertinente que celle consistant à utiliser
un plan réﬂecteur. La géométrie de l’antenne grande fente (GF) est issue de l’an-
tenne cavité précédemment réalisée. Dans une première conﬁguration nous plaçons
un réﬂecteur derrière l’antenne grande fente à une distance d (RGF). La longueur
et la largeur du réﬂecteur sont identiques à celles de l’antenne GF. Une deuxième
conﬁguration consiste à mettre la cavité métallique de profondeur d sur l’antenne
GF comme précédemment étudié (CBSA). Le réﬂecteur et la cavité métallique sont
tous les deux placés sur le coté du plan de masse de l’antenne grande fente. La
Fig. 5.28 résume les diﬀérentes conﬁgurations d’antennes.
Le logiciel CST microwave est utilisé pour concevoir et simuler les antennes.
L’amplitude du coeﬃcient de réﬂexion des antennes est présentée dans la Fig. 5.29.
Une bonne adaptation est obtenue pour chaque antenne et la bande FCC est cou-
verte avec un |S11| < −10dB. Comme nous l’attendions, la présence du plan réﬂec-
teur et de la cavité augmente la fréquence basse de coupure, toutefois les antennes
RGF et CBSA présentent une bonne adaptation sur la bande de travail. Le fait que
l’amplitude du coeﬃcient de réﬂexion soit supérieur à -10dB entre 4.47 et 4.95 GHz
n’est pas gênant pour le rayonnement impulsionnel.
Le gain réalisé est représenté pour le plan E et le plan H entre 2 et 14 GHz
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Figure 5.28 – Conﬁguration de l’antenne grande fente (GF), de l’antenne grande
fente avec réﬂecteur (RGF) et de l’antenne grande fente avec cavité (CBSA)
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Figure 5.29 – Amplitude du coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne grande fente (GF),
avec réﬂecteur (RGF), avec cavité (CBSA)
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pour les 3 antennes sur les ﬁgures 5.30, 5.31 et 5.32. Le niveau du gain réalisé est
meilleur pour les antennes RGF et CBSA de part leur diagramme de rayonnement
hémisphérique. Ces trois antennes présentent un diagramme de rayonnement symé-
trique dans le plan H, et un décalage du lobe principal dans les hautes fréquences
pour le plan E. L’antenne GF et RGF présentent un diagramme de rayonnement
similaire et non uniforme dans les basses fréquences en dessous de 5GHz. L’an-
tenne CBSA rayonne à des fréquences plus hautes de part sa fréquence de coupure
(comparé aux antennes GF et RGF) mais présente un diagramme de rayonnement
beaucoup plus stable en fonction de la fréquence dans les deux plans.
Comme nous l’avons vu dans la section précédente, la réponse temporelle est
obtenue en utilisant comme signal d’entrée une impulsion satisfaisant les restrictions
FCC en termes de bande passante. La Fig. 5.33 montre le signal d’entrée e(t) et
les réponses temporelles pour les trois antennes. A première vue, les impulsions
sont identiques pour les trois structures. Toutefois la forme des impulsions diﬀèrent
légèrement après 1.2 ns.
Sur chaque signal rayonné, une faible impulsion est émise avant l’impulsion
principale. Les résultats d’une simulation du signal rayonné de l’antenne CBSA
avec et sans connecteur SMA sur la Fig. 5.34 révèle un phénomène parasite causé
par la transition entre le connecteur SMA et la ligne micro-ruban.
La diﬃculté pour comparer les diﬀérents signaux rayonnés avec le signal injecté
nous amène à utiliser le facteur de ﬁdélité pour quantiﬁer ces déformations. La
Fig. 5.35 présente le facteur de ﬁdélité pour les trois structures sur les plans E et
H. Les trois antennes présentent, dans les plans E et H, un bon facteur de ﬁdélité
supérieur à 0.8 sur une large ouverture angulaire de 120◦ dans le plan E et de 70◦
dans le plan H. En s’appuyant sur les résultats du facteur de ﬁdélité, il apparait que
l’antenne CBSA est la meilleure des deux approches pour obtenir une antenne ULB
avec un rayonnement hémisphérique sur une surface métallique et non dispersive
(FFmax = 0.94). Cette étude a aussi été menée avec diﬀérentes formes d’impulsions
(dans la bande FCC) qui ont conﬁrmé ce résultat.
Cette section fait la distinction entre deux approches diﬀérentes pour obtenir
une antenne à rayonnement hémisphérique à partir d’une antenne large fente. Les
résultats obtenus révèlent les avantages et inconvénients de chaque méthode. Les
antennes RGF et CBSA présentent toutes les deux une large bande passante ainsi
qu’un rayonnement hémisphérique. En s’appuyant sur les résultats du facteur de
ﬁdélité, il est démontré que l’utilisation d’une cavité métallique est préférable pour
l’utilisation d’une antenne ULB en régime pulsé.
5.6 Conclusions
L’antenne CBSA est une antenne à ouverture dont les caractéristiques de rayon-
nement sont similaires à celles d’un guide d’onde. L’étude paramétrique menée nous
a permis de déterminer les eﬀets des diﬀérents paramètres sur les fréquences de ré-
sonances et la bande passante de l’antenne.
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Figure 5.30 – Cartes des gains réalisés (composante Gθ) de l’antenne grande fente
(GF) dans le plan E (θ, φ = 0◦) et le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 5.31 – Cartes des gains réalisés (composante Gθ) de l’antenne grande fente
avec réﬂecteur (RGF) dans le plan E (θ, φ = 0◦) et le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 5.32 – Cartes des gains réalisés (composante Gθ) de l’antenne grande fente
avec cavité (CBSA) dans le plan E (θ, φ = 0◦) et le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 5.33 – Signal injecté e(t) et les réponses temporelles sr(t, θ = 90◦, φ = 0◦)
des antennes GF, RGF et CBSA
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Figure 5.34 – Simulation de l’impulsion rayonnée normalisé sr(t, θ = 90◦, φ = 0◦)
de l’antenne CBSA avec et sans connecteur SMA.
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Figure 5.35 – Facteur de ﬁdélité de l’antenne grande fente (GF), avec réﬂecteur
(RGF), avec cavité (CBSA)
Il en résulte une antenne large bande compacte sur plan de masse ayant un
rayonnement hémisphérique stable sur la bande de fréquence avec un léger dépoin-
tage vers l’axe z du repère. Les caractéristiques temporelles obtenues en font une
bonne candidate pour les télécommunications impulsionnelles à modulation d’am-
plitude ou de phase (BPSK, OOK, PAM).
La comparaison basée sur le facteur de ﬁdélité entre une antenne grande fente
plaquée sur un plan réﬂecteur ou sur une cavité métallique, révèle que l’antenne
cavité est la meilleure solution aﬁn d’obtenir une structure à rayonnement hémi-
sphérique en régime pulsé.
De plus, sa structure oﬀre la possibilité de l’intégrer dans des réseaux d’antennes
linéaires ou planaires. Le chapitre suivant est destiné à l’analyse de réseaux conçus
à partir de l’élément CBSA.
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Conception et analyse de
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Les caractéristiques radioélectriques de l’antenne CBSA, font de cet élément un
excellent candidat pour la réalisation de réseaux d’antennes planaires utilisables
dans la bande FCC que ce soit pour un fonctionnement en régime fréquentiel ou en
régime impulsionnel. Comme nous l’avons vu dans la section 3, la mise en réseau
d’antenne permet d’augmenter le gain de l’antenne tout en conservant une faible
hauteur sur le plan de masse.
L’inconvénient de l’eﬀet réseau, est la formation de lobes de réseau qui illu-
minent des zones de l’espace non désirées. Cela entraîne une diminution du gain
dans les directions utiles. Ces lobes apparaissent lorsque l’espace inter-élément est
plus grand que λ/2 en accord avec la relation(3.23). Aﬁn d’obtenir un réseau formé
de CBSA qui engendre le moins de lobes de réseau possible, nous viserons à réaliser
des réseaux dont l’espace inter-élément soit minimal. Dans un premier temps nous
étudions l’isolation entre deux éléments unitaires placés dans un cas sur l’axe y et
dans l’autre l’axe z. L’isolation maximale entre les éléments diminue les pertes de
rayonnement par couplage. Puis nous étudierons la réalisation d’un réseau linéaire
de quatre éléments juxtaposés dans la direction y. Aﬁn de proposer une solution
intégrant le réseau d’alimentation, nous nous pencherons sur un diviseur de puis-
sance large bande équiamplitude et équiphase. Enﬁn nous étudierons la réalisation
d’un réseau planaire de seize éléments pour augmenter la directivité dans les deux
plans principaux.
6.1 Etude de l’isolation entre les éléments
Pour l’étude de l’isolation entre les éléments, les dimensions de la cellule élé-
mentaire et le substrat sont les mêmes que ceux de l’antenne CBSA présentée dans
la section 5.3. L’étude sur l’isolation entre les éléments se déroule en deux temps :
– étude paramétrique sur le coeﬃcient de réﬂexion et l’isolation quand les élé-
ments sont arrangés dans la direction y et séparés de ∆y,
– étude paramétrique sur le coeﬃcient de réﬂexion et l’isolation quand les élé-
ments sont arrangés dans la direction z et séparés de ∆z.
La Fig. 6.1 présente la géométrie des deux conﬁgurations pour l’étude paramétrique
eﬀectuée sur la distance inter-élément.
La Fig. 6.2 présente les résultats de la simulation du coeﬃcient de réﬂexion et du
coeﬃcient de transmission (traduisant le couplage) lorsque les éléments sont placés
sur l’axe y et séparés d’une distance ∆y. L’étude paramétrique débute avec ∆y =
50mm, qui est la plus petite distance inter-éléments réalisable. L’augmentation de
la distance inter-élément ∆y n’entraîne pas de variations signiﬁcatives du coeﬃcient
de réﬂexion. Pour la plus petite distance inter-élément, l’isolation est inférieure à
-17dB et s’améliore lorsque la fréquence augmente.
La Fig. 6.3 présente les résultats de la simulation du coeﬃcient de réﬂexion et de
transmission lorsque les éléments sont placés sur l’axe z et séparés d’une distance ∆z.
L’étude paramétrique débute avec ∆z = 30mm, qui est la plus petite distance inter-
éléments pour cette conﬁguration. L’augmentation de la distance inter-élément ∆z
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Figure 6.1 – Conﬁgurations pour l’étude de l’isolation entre les éléments
ne modiﬁe pas le coeﬃcient de réﬂexion. Pour la plus petite distance inter-élément,
l’isolation est inférieure à -12dB et s’améliore lorsque la fréquence augmente.
En conclusion, la juxtaposition des éléments suivant les deux conﬁgurations de
la Fig. 6.1 montre que la bande passante de l’antenne élémentaire (3.1GHz-12.3
GHz) est conservée. Les pertes de rayonnement provoquées par le couplage sont
très limitées grâce à la bonne isolation entre les éléments.
6.2 Géométrie du réseau planaire 1× 4 CBSA
Dans cette partie nous étudions et réalisons un réseau linéaire de quatre antennes
CBSA. La Fig. 6.4 montre la géométrie du réseau planaire. Les quatre éléments
sont placés sur l’axe y et espacés d’une distance minimale ∆y = 50mm les uns
par rapport aux autres. Théoriquement cette distance inter-élément entraîne une
apparition des lobes de réseau à partir de 6 GHz. Ces quatre éléments sont alimentés
par un diviseur de puissance équiamplitude et équiphase. L’eﬀet réseau résultant
de cette géométrie et de cette alimentation doit synthétiser un lobe principal de
rayonnement dans la direction θ = 90◦ et φ = 0◦.
6.2.1 Conception du diviseur de puissance 1 entrée - 4 sorties (1 →
4)
Créer un diviseur de puissance équiamplitude et équiphase pour alimenter un
réseau d’antenne large bande est un problème non trivial. Ce diviseur doit être
capable :
– d’adapter sur une large bande de fréquence l’impédance d’entrée et ne pas
favoriser certaines fréquences pour s’aﬀranchir des problèmes de distorsions,
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Figure 6.2 – Amplitudes du coeﬃcient de réﬂexion et du coeﬃcient de transmission
en fonction de ∆y (mm) - Résultats de simulation
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en fonction de ∆z (mm) - Résultats de simulation
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Figure 6.4 – Géométrie du réseau linéaire (vue en perspective)
– de diviser la puissance de manière égale vers tous les ports de sortie (équiam-
plitude),
– de garantir un déphasage identique à chaque fréquence pour tous les ports
(équiphase). Dans le domaine temporel ce déphasage correspond à un temps
de retard. Ce qui implique avoir la même longueur de ligne entre le port
d’entrée et chacun des ports de sorties.
Une réalisation de ce diviseur de puissance dont les contraintes sont précédem-
ment citées est présentée sur la Fig. 6.5. Le principe de ce diviseur consiste à diviser
une ligne microstrip d’impédance caractéristique Z0 = 50Ω en deux lignes d’im-
pédance caractéristique Z0 = 100Ω. A la ﬁn de l’étage diviseur, on désire une
impédance caractéristique de 50Ω, qui est l’impédance à laquelle est adaptée l’an-
tenne CBSA. Pour y parvenir une ligne à transition progressive entre 100Ω et 50Ω
est introduite [?]. Aﬁn de réaliser un diviseur de puissance 1 entrée vers 4 sorties,
cette opération est répétée deux fois.
6.2.1.1 Etudes paramétriques du diviseur de puissance 1→ 4
L’eﬀet de la distance Ly est présenté sur la Fig. 6.6. Dans la réalisation ﬁnale
nous n’aurons pas le choix de cette distance puisqu’elle correspond à la distance
inter-élément. Ce paramètre aﬀecte plus particulièrement la fréquence basse d’adap-
tation. Plus la distance Ly augmente et plus la fréquence de coupure à -10dB est
rejetée vers les hautes fréquences. En eﬀet en augmentant Ly, la longueur de la ligne
d’impédance 100Ω augmente : l’inductance et la résistance de l’impédance caracté-
ristique de la ligne varie en fonction de la fréquence[?, ?, ?, ?, ?]. En conséquence,
il est préférable de conserver des longueurs de lignes minimales.
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Figure 6.5 – Géométrie du diviseur de puissance 1 entrée - 4 sorties
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Figure 6.6 – Amplitude du coeﬃcient de réﬂexion simulé et en fonction de Ly
(mm) pour le diviseur 1 vers 4
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Figure 6.7 – Amplitude du coeﬃcient de réﬂexion simulé du coeﬃcient de réﬂexion
et en fonction de Lz (mm) pour le diviseur 1 vers 4
La Fig. 6.7 présente les résultats de la simulation pour le coeﬃcient de réﬂexion
en fonction de la longueur de la transition Lz entre la ligne 100Ω et 50Ω. Contrai-
rement au paramètre précédent, plus Lz est petite, plus la désadaptation entre 3 et
4GHz est importante.
La longueur Ly étant ﬁxée par la distance inter-élément ∆y, nous constatons
qu’une valeur Ly = ∆y = 50 mm permet d’obtenir une adaptation acceptable en
dessous de -10 dB sur la bande de fréquence FCC.
6.2.1.2 Caractéristiques fréquentielles et temporelles du diviseur de
puissance réalisé
En prenant en compte l’étude précédente et la restriction sur la distance inter-
élément ∆y, la longueur de la transition progressive entre la ligne de 100Ω et 50Ω
est le seul paramètre qui peut être modiﬁé. Il est ﬁxé à Lz = 20mm aﬁn d’avoir
l’amplitude du coeﬃcient de réﬂexion inférieure à −10dB sur la bande FCC.
La Fig. 6.8 présente le coeﬃcient de réﬂexion et les coeﬃcients de transmission
(en amplitude) du prototype réalisé. Le diviseur de puissance est symétrique. Les
coeﬃcients de transmission S21 et S51 sont identiques tout comme les S31 et S41.
Sur la bande FCC l’amplitude de son coeﬃcient de réﬂexion est inférieure à -10 dB
et homogène sur toute la bande de fréquence. Son amplitude moyenne est |S11| =
−17.6 dB.
De la même manière les coeﬃcients de transmission sur chacun des ports sont
identiques, stables, avec une légère décroissance en fonction de la fréquence. En
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Figure 6.8 – Amplitude des paramètres S du diviseur de puissance 1→ 4 réalisé
revanche au delà de 10 GHz, les coeﬃcients de transmission entre les diﬀérentes
sorties ne sont pas identiques. Mais ce phénomène a un impact limité en rayonne-
ment impulsionnel au vu de la faible densité spectrale des impulsions envoyées dans
la bande supérieure à 9 GHz. Les coeﬃcients de transmission moyens entre les diﬀé-
rents ports de sorties sont S21 ≈ S21 ≈ −7.3± 0.2 dB. Théoriquement, un diviseur
de puissance 1→ 4 idéal a un coeﬃcient de transmission égale à -6dB. La diﬀérence
entre le coeﬃcient de transmission moyen mesuré et la théorie, provient probable-
ment de la mauvaise transition entre les connecteurs SMA et la ligne microstrip lors
de la réalisation du prototype. Néanmoins la diﬀérence entre la théorie et la mesure
est acceptable et les propriétés d’équiamplitude et équiphase sont conservées.
La Fig. 6.9 présente la réponse temporelle du prototype du diviseur de puissance.
Le signal d’excitation est le signal utilisé pour le calcul des réponses temporelles
(Fig. 5.23). Les réponses temporelles sur les ports de sorties sont identiques. Les
signaux arrivent simultanément. Cela vériﬁe le caractère équiphase du diviseur de
puissance. Le temps de trajet de l’impulsion entre le port d’entrée et les ports de
sortie est de 940 ps.
Si nous regardons la puissance d’un diviseur équiamplitude idéal, nous devrions
avoir la somme des puissances de sorties Pout égale à la puissance injectées Pinj . On
obtient une relation entre la tension d’entrée et les tensions de sortie en fonction du
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Figure 6.9 – Réponse temporelle du diviseur de puissance 1→ 4 réalisé
nombre de sorties N :
Pinj =
N∑
n=1
Poutn
V 2inj
Z0
=
N∑
n=1
V 2outn
Z0
V 2inj = V
2
out1 + V
2
out2 + . . .+ V
2
outN
(6.1)
En faisant l’hypothèse que le diviseur de puissance a une répartition équiamplitude :
Vout1 = Vout2 = . . . = VoutN = Vout. Nous obtenons alors le rapport entre la tension
d’entrée et les tensions de sortie :
Vinj =
√
NVout (6.2)
Avec N=4 éléments, théoriquement nous avons un rapport égal à deux entre la
tension d’entrée et les tensions des sorties. L’impulsion d’entrée est normalisée à 1 V.
En sortie nous obtenons des impulsions dont l’amplitude maximale est |Vmax| = 0.44
V. Ce résultat traduit les faibles pertes de notre diviseur de puissance sur toute la
bande passante de l’impulsion.
Le facteur de ﬁdélité entre l’impulsion injectée et les impulsions reçues est
FFdiv = 0.97±0.01 et est révélateur des faibles dispersions et distorsions entrainées
par l’utilisation de ce diviseur de puissance.
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Caractéristiques Valeur
|S11| (dB) -17.6
|S21| (dB) -7.3 ± 0.2
Fdiv (%) 0.97± 0.01
Table 6.1 – Récapitulatif des caractéristiques fréquentielles et temporelles du di-
viseur de puissance 1→ 4
z
x
y
θ
φ
Figure 6.10 – Prototype de l’antenne réseau 1 × 4 présenté dans le système de
coordonnées sphériques
Le tableau 6.1 résume les principales caractéristiques fréquentielles et tempo-
relles du diviseur de puissance. Ces résultats mettent en valeur ses très bonnes
caractéristiques et valide son utilisation dans l’antenne réseau.
6.2.2 Coefficient de réflexion de l’antenne réseau
Le diviseur de puissance, la ligne et le stub des antennes CBSA sont imprimés
sur la même face du substrat. La Fig. 6.10 présente, dans le système de coordonnées
sphérique, le réseau réalisé.
La Fig. 6.11 présente la comparaison entre les coeﬃcients de réﬂexion simulé et
mesuré. Une bonne corrélation entre les deux résultats est obtenue. Le coeﬃcient de
réﬂexion moyen mesuré est S11 = −16dB sur la bande FCC. Cette bonne adaptation
valide les études théoriques faites indépendamment sur l’élément rayonnant et sur
le diviseur de puissance.
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Figure 6.11 – Comparaison entre la mesure et la simulation de l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion de l’antenne réseau 1× 4
6.2.3 Etude du rayonnement de l’antenne réseau 1× 4
La fonction de transfert du réseau linéaire de CBSA est mesurée aﬁn de dé-
terminer les cartes de gain dans les plans principaux ainsi que ses performances
temporelles.
6.2.3.1 Cartes de gain de l’antenne réseau 1× 4
La Fig. 6.12 présente les cartes de gain dans les plans principaux E et H. Dans le
plan E nous pouvons constater que la carte de gain est identique à celle de l’élément
unitaire : ce plan n’est pas sujet à l’eﬀet réseau. Le gain est plus élevé et atteint
14.8 dBi à 8.2 GHz dans la direction θ = 50◦. L’ouverture moyenne sur la bande
FCC est θ−3dB = 54
◦ et elle est semblable à l’élément unitaire. La bonne isolation
entre les éléments ne modiﬁe pas le diagramme de rayonnement des antennes sur
ce plan.
Dans le plan H, le diagramme de rayonnement subit l’eﬀet du facteur de réseau.
Le lobe principal dans la direction φ = 0◦ est maximal jusqu’à 8 GHz puis s’at-
ténue au proﬁt des lobes de réseau. En superposition, est représenté les lieux du
lobe principal et des lobes de réseaux correspondant à un espacement inter-élément
∆y = 50 mm et une loi d’alimentation équiphase et équiamplitude. Les lobes de
réseau doivent normalement apparaître dans notre fenêtre d’observation à partir
de 6 GHz. Dans les mesures, les premiers lobes de réseaux atteignent leur valeur
maximale à partir de 8 GHz. Selon le principe de multiplication des diagrammes
énoncé dans la section 3.2, et du diagramme de rayonnement de l’élément unitaire
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dans ce plan(Fig. 5.22), nous obtenons les résultats suivants :
– un creux de rayonnement à partir de 9 GHz dans la direction du lobe principal
de rayonnement,
– les premiers lobes de réseau apparaissent à partir de 8 GHz et disparaissent
à 11 GHz,
– la seconde paire de lobes de réseau entrant dans la fenêtre d’observation à 12
GHz sont absents de la carte de gain.
Au ﬁnal, sur la bande FCC nous obtenons une ouverture moyenne du lobe
principal θ−3dB = 14
◦.
La Fig. 6.13 présente le gain Gθ(ω, 90
◦, 0◦) dans la direction perpendiculaire au
plan du réseau, le gain maximum mesuré Gθmax(ω) et le gain maximum théorique
donné par l’ouverture équivalente (Aeff = 4πA/λ
2) [?]. L’ouverture équivalente A
est calculée a partir des dimensions totales des 4 ouvertures soit A = 200×28mm2.
La comparaison entre le gain maximum mesuré Gθmax(ω) et le gain maximum
lié à l’ouverture équivalente Aeff nous montre que :
– peu de pertes sont présentes jusqu’à 4.9 GHz, les courbes sont quasiment
identiques,
– entre 4.9 GHz et 8.5 GHz nous obtenons des pertes de rayonnement certaine-
ment liées aux pertes diélectriques et à la présence de lobes secondaires,
– à partir de 8.5 GHz le gain maximum mesuré chute et correspond aux pertes
d’énergie liées à l’apparition des lobes de réseau.
On remarque que le maximum de gain réalisé mesuré est obtenu uniquement
entre 4.9 et 6.8GHz dans la direction du lobe principal de rayonnement.
6.2.3.2 Réponse temporelle de l’antenne réseau 1× 4
La réponse temporelle est présentée dans les plans E et H sur la Fig. 6.14.
Dans le plan E, la réponse temporelle est identique à celle de l’antenne élémen-
taire (Fig. 5.24). L’énergie est concentrée dans le demi-plan supérieur (θ ∈ [0−90◦)
sur quelques picosecondes.
Dans le plan H, l’eﬀet réseau dans le domaine temporel est observable. L’enve-
loppe de la réponse temporelle est focalisée dans la direction du lobe de rayonne-
ment principal sur quelques picosecondes. Dans les directions φ = ±45◦, on observe
également une réponse temporelle de faible amplitude et étalée. Ces zones sont le
résultat des lobes de réseau observés dans le domaine fréquentiel et correspondent
à des trains d’impulsion. Toutefois, il y a absence d’interférences constructives des
impulsions qui aboutiraient à des maximums d’amplitude et on obtient une seule
impulsion principale dans la direction principale de rayonnement.
L’énergie injectée dans l’élément seul est identique à l’énergie injectée dans le
réseau 1× 4. La réponse temporelle qui était rayonnée par l’élément unitaire dans
le plan H (Fig. 5.24) est maintenant concentrée autour de φ = 0◦. Les trains d’im-
pulsion à φ = ±40◦ sont observables. Ils sont le résultat du facteur de réseau dans
le domaine temporel.
La Fig. 6.15 présente une comparaison entre la simulation et la mesure de la
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Figure 6.12 – Cartes de gain réalisé (composante Gθ) du réseau planaire 1×4 dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.13 – Comparaison entre le gain réalisé dans la direction Gθ(ω, 90
◦, 0◦),
le gain réalisé maximum Gθmax(ω), et le gain maximum de l’ouverture équivalente
Aeff
réponse temporelle lorsque le signal e(t) est appliqué sur le port d’alimentation
du réseau. Une bonne concordance entre la simulation et la mesure est obtenue.
La première impulsion observée sur la réponse temporelle à 2.3 ns correspond à la
mauvaise transition entre la ligne micro-ruban et le connecteur SMA. Ce phénomène
a déjà été observé et commenté sur la ﬁgure 5.34.
La Fig. 6.16 donne les amplitudes pic obtenues pour le réseau. Dans le plan E,
l’amplitude pic maximale atteint 2.55 dans la direction θ = 45◦. Dans le plan H,
l’amplitude pic maximale atteint 1.8 dans la direction du lobe principal (φ = 0◦).
Dans les directions φ = ±45◦, l’amplitude pic remonte à 0.58 et correspond aux
zones dans lesquelles sont observés les trains d’impulsion.
La Fig. 6.17 présente le facteur de ﬁdélité dans les plans E et H. Dans le plan
E, le facteur de ﬁdélité est supérieur à 0.8 sur une large ouverture angulaire de 95◦.
Une valeur maximale de 0.9 est atteinte pour θ = 60◦. Dans le plan H le facteur de
ﬁdélité est supérieur à 0.8 pour une ouverture angulaire de 20◦. Dans la direction
du lobe principal de rayonnement, la valeur maximale est de 0.88.
La Fig. 6.18 présente la largeur d’impulsion à mi-puissance du réseau 1 × 4.
Dans le plan E, elle est quasiment stable, constante et inférieure à 220 ps pour
θ ∈ [0◦, 110◦] et croît au delà de cette valeur. La largeur minimale de l’impulsion
est de 195ps dans la direction θ = −30◦. Dans le plan H, la largeur d’impulsion
à mi-puissance est minimale dans la direction principale de l’axe de rayonnement
(220 ps). Dans les autres directions de ce plan, le temps d’impulsion est supérieur
à 400ps : l’impulsion est étalée. Dans le chapitre 3, nous avons montré que cet
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Figure 6.14 – Réponse temporelle du réseau planaire 1×4 dans le plan E (θ, φ = 0◦)
et le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.15 – Simulation et mesure de la réponse temporelle stx(t, 90◦, 0◦) du
réseau 1× 4 avec e(t) le signal d’entrée
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Figure 6.16 – Amplitudes pic de la réponse temporelle du réseau 1×4 dans le plan
E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.17 – Facteur de ﬁdélité de la réponse temporelle du réseau 1× 4 dans le
plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
étalement correspond aux trains d’impulsion créés par le facteur de réseau dans le
domaine temporel.
6.2.4 Conclusions sur le réseau planaire 1× 4 d’antennes CBSA
Dans cette section nous avons étudié, réalisé et mesuré un réseau planaire 1×4,
ainsi que son réseau d’alimentation. La structure réalisée est adaptée dans la bande
3.2 - 10.6 GHz (|S11| < −10 dB) avec une remontée à -8.5 dB autour de 9.2 GHz
qui n’est pas pénalisante pour les applications en régime impulsionnel. La structure
conserve une faible taille au dessus du plan de masse avec un gain maximum de 14.8
dBi. Dans le plan E, nous avons conservé le diagramme de rayonnement de l’antenne
élémentaire, et une bonne réponse temporelle ( amplitude élevée et dispersion faible)
dans le demi-plan supérieur θ ∈ [0◦, 90◦]. Dans le plan H du réseau, la direction
principale du lobe de rayonnement est suivant l’axe du réseau et les lobes de réseau
apparaissent à partir de 8 GHz. Une réponse temporelle de forte amplitude et de
faible distorsion est conservée dans la direction du lobe de rayonnement principale
synthétisée par l’eﬀet réseau.
6.3 Géométrie du réseau planaire de 4 × 4 d’antennes
CBSA
Dans la section précédente, nous avons vu que l’eﬀet réseau conserve les carac-
téristiques temporelles dans la direction du lobe principal. Toutefois, dans le plan
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Figure 6.18 – Largeur d’impulsion de la réponse temporelle du réseau 1× 4 dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
E nous conservons une ouverture relativement large du lobe principal. Aﬁn d’aug-
menter le gain tout en conservant une bonne réponse temporelle dans la direction
du lobe principal, un réseau planaire composé de 4× 4 CBSA est étudié, réalisé et
mesuré dans cette dernière partie.
La Fig. 6.19 présente le réseau planaire de 4 × 4 d’antennes CBSA. Comme
précédemment les éléments sont espacés de ∆y le long de l’axe y et de ∆z le long
de l’axe z.
Une étude préliminaire est menée pour étudier le réseau d’alimentation qui sera
utilisé pour alimenter les éléments. L’adaptation, l’équiamplitude et l’équiphase
entre chaque sortie sont l’objet de cette étude. La Fig. 6.20 montre les amplitudes
des coeﬃcients de réﬂexion et de transmission du diviseur de puissance. La longueur
totale de la ligne micro-ruban provoque des désadaptations dans la bande passante
comme nous l’avons vu dans la section 6.2.1.
Néanmoins, les coeﬃcients de transmission entre chaque port d’alimentation
sont identiques, ce qui assurera une loi d’illumination équiamplitude. Théorique-
ment, l’amplitude du coeﬃcient de transmission sur un port de sortie d’un diviseur
de puissance idéal 1 → 16 s’élève à -12 dB. Dans la simulation, le résultat obtenu
pour le coeﬃcient de transmission moyen dans la bande de fréquence FCC est égale
à |S21| = −13.78 dB.
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Figure 6.19 – Géométrie du réseau planaire de 4× 4 de CBSA (vue de face)
2 4 6 8 10 12 14
−30
−25
−20
−15
−10
−5
0
Fréquence (GHz)
|S
|(
d
B
)
|S11||S21||S31||S41||S51|
Figure 6.20 – Amplitude des paramètres S du diviseur de puissance 1→ 16
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Figure 6.21 – Comparaison entre la mesure et la simulation de l’amplitude du
coeﬃcient de réﬂexion du réseau planaire 4× 4
6.3.1 Coefficient de réflexion du réseau planaire 4× 4 de CBSA
Le réseau planaire 4 × 4 de CBSA est réalisé avec le diviseur de puissance im-
primé sur la même face du substrat. Les distances inter-éléments sont ∆y = 50 mm
et ∆z = 60 mm. La Fig. 6.21 présente l’amplitude du coeﬃcient de réﬂexion de
la structure. Une bonne corrélation entre la mesure et la simulation est obtenue.
Cette amplitude n’est plus strictement inférieure à -10 dB dans la bande des fré-
quences. En revanche nous vériﬁons qu’aucune fréquence n’est rejetée et obtenons
un coeﬃcient de réﬂexion moyen |S11| = −9.78dB dans la bande FCC. Les études
préliminaires faites sur l’isolation entre les éléments et sur le diviseur de puissance
montre que ces désadaptations sont uniquement causées par le réseau d’alimenta-
tion. Aﬁn d’avoir un meilleur coeﬃcient de réﬂexion, une solution commerciale du
diviseur de puissance est envisageable. Cette solution fournirait une structure cor-
rectement adaptée sur la bande passante, au détriment d’une structure planaire et
compacte incluant le diviseur de puissance.
6.3.2 Etude du rayonnement du réseau planaire 4× 4
La fonction de transfert est mesurée aﬁn de déterminer les cartes de gain dans
les plans principaux ainsi que les performances temporelles.
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6.3.2.1 Cartes de gain du réseau planaire 4× 4
La Fig. 6.22 présente les cartes de gain dans les plans E et H. Sur les deux cartes
de gain sont représentés en superposition les lieux attendus des lobes principaux et
des lobes de réseaux correspondant à une alimentation équiamplitude et équiphase.
Dans le plan E, les lobes de réseau apparaissent à 5.1 GHz. Théoriquement
ils doivent apparaître à 5GHz. Le lobe de réseau situé dans la zone supérieure
(θ ∈ [0◦, 90◦]) a une amplitude plus importante que celui situé dans la zone inférieure
(θ ∈ [90◦, 180◦]). Il s’agit du résultat du principe de multiplication des diagrammes :
le diagramme de gain de l’élément unitaire est dissymétrique sur ce plan avec un
gain plus important dans la zone supérieure. Sur la bande FCC nous obtenons une
ouverture moyenne du lobe principal égale à θ−3dB = 14
◦.
Dans le plan H, la carte de gain ressemble sensiblement à la carte de gain (à
un facteur d’amplitude près) présentée précédemment avec le réseau planaire 1× 4
(Fig. 6.12). Le lobe dans la direction de rayonnement principal est prépondérant
jusqu’a 8GHz et s’atténue au proﬁt des lobes de réseau. L’ouverture moyenne est
égale à φ−3dB = 13
◦ sur la bande FCC.
La Fig. 6.23 présente une comparaison entre le gain mesuré dans la direction
du lobe principal Gθ(ω, 90
◦, 0◦), le gain maximum Gθmax(ω) et le gain maximum
de l’ouverture équivalente Aeff avec A = 200 × 240mm2. En complément le gain
intrinsèque dans la direction du lobe principal Giθ(ω, 90
◦, 0◦) est représenté aﬁn
de constater les chutes de gain aux pertes induites par le réseau d’alimentation.
On observe que le gain maximum est majoritairement obtenu dans la direction
du lobe principal de rayonnement, hormis entre 6.2 et 7.8 GHz et au delà de 8.3
GHz. Le gain réalisé maximum est de 17.22 dBi et le gain moyen sur la bande
FCC est G = 7.72 dBi. La diﬀérence entre le gain réalisé Gθ(ω, 90
◦, 0◦) et le gain
intrinsèque Giθ(ω, 90
◦, 0◦) dans la direction du lobe principal est faible. Les pertes
par désadaptation ont peu d’impact sur le gain réalisé pour les antennes à fort
gain. En revanche la diﬀérence entre le gain maximum mesuré Gθmax(ω) et le gain
maximum de l’ouverture équivalente Aeff est importante : les lobes secondaires et
les lobes de réseaux apparaissent tôt et contribuent à cette dégradation du gain
maximum. En ne considérant que le gain maximum Gθmax(ω), l’antenne possède
un gain supérieur à 10 dBi entre 2.5 et 8.9 GHz.
6.3.2.2 Réponse temporelle du réseau planaire 4× 4
Les réponses temporelles dans les plans E et H sont présentées sur la Fig. 6.24.
Dans le plan E, la réponse temporelle est focalisée sur une centaine de picose-
condes dans la direction du lobe principal. Dans la direction θ = 40◦, l’énergie est
étalée et de faible amplitude.
Dans le plan H, nous retrouvons cette focalisation de l’énergie dans la direction
du lobe principal. Dans les autres directions, on obtient une réponse temporelle de
faible amplitude et étalée dans le temps.
La Fig. 6.25 présente une comparaison entre la simulation et la mesure de la
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Figure 6.22 – Cartes de gain réalisé (composante Gθ) du réseau planaire 4×4 dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.23 – Comparaison entre le gain dans la direction du lobe principal
Gθ(ω, 90
◦, 0◦), le gain maximum mesuré Gθmax(ω), le gain maximum de l’ouver-
ture équivalente Aeff et le gain intrinsèque dans la direction du lobe principal
Giθ(ω, 90
◦, 0◦) du réseau planaire 4× 4
réponse temporelle lorsque le signal e(t) est appliqué sur le port d’alimentation du
réseau 4× 4. Une bonne concordance entre la simulation et la mesure est obtenue.
La Fig. 6.26 présente l’amplitude pic de la réponse temporelle du réseau 4× 4.
Sur les plans E et H l’amplitude maximale de la réponse temporelle est obtenue
dans la direction du lobe principal (pmax = 2.62). Dans le plan E, le deuxième
maximum de puissance (θ = 45◦) s’élève à 1.4 et le troisième (θ = 135◦) à 0.7. Dans
le plan H, les deux autres maxima (φ = ±40◦) s’élèvent à 0.7. En comparant avec
les amplitudes pics du réseau 1 × 4 dans le plan H (Fig. 6.16), nous obtenons une
amplitude équivalente pour ces maxima en φ = ±40◦. En revanche l’amplitude du
lobe principal est beaucoup plus importante : le nombre d’élément et la géométrie du
réseau entraîne une focalisation de l’impulsion dans la direction du lobe principal.
La Fig. 6.27 présente le facteur de ﬁdélité dans ces deux plans. Le maximum du
facteur de ﬁdélité est obtenu dans la direction du lobe principal (égale à 0.85) et
correspond au maximum que l’on a pu obtenir dans cette direction avec l’antenne
CBSA seule et avec le réseau 1× 4.
La Fig. 6.28 présente la largeur de la réponse temporelle à mi-puissance du réseau
4 × 4. Dans la direction du lobe principal, nous obtenons la durée d’impulsion la
plus courte et égale à 0.198 ns. Dans les autres directions, l’impulsion est étalée
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Figure 6.24 – Réponse temporelle du réseau 4× 4 dans le plan E (θ, φ = 0◦) et le
plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.25 – Simulation et mesure de la réponse temporelle stx(t, 90◦, 0◦) du
réseau 4× 4 avec e(t) le signal d’entrée
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Figure 6.26 – Amplitude pic de la réponse temporelle du réseau 4× 4 dans le plan
E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.27 – Facteur de ﬁdélité de la réponse temporelle du réseau 4× 4 dans le
plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
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Figure 6.28 – Largeur d’impulsion de la réponse temporelle du réseau 4× 4 dans
le plan E (θ, φ = 0◦) et dans le plan H (θ = 90◦, φ)
170 Chapitre 6. Conception et analyse de réseaux planaires de CBSA
Caractéristiques CBSA Réseau planaire 1× 4 Réseau planaire 4× 4
Dimensions (mm3) 48× 28× 14 200× 28× 14 200× 240× 14
S11 (dB) -17.7 -16.1 -9.8
Gmax (dBi) 10.02 14.8 17.7
G(90◦, 0◦) (dBi) 2.7 6.22 7.72
φ−3dB (deg) 43.35
◦ 14◦ 14◦
θ−3dB (deg) 58.21
◦ 54◦ 13◦
pmax 1.41 2.55 2.62
Fmax (%) 91 90 85
τFWHM (ns) 0.158 0.195 0.198
Table 6.2 – Récapitulatif des caractéristiques fréquentielles et temporelles de l’an-
tenne CBSA, du réseau 1× 4 et du réseau 4× 4
6.3.3 Conclusions sur le réseau 4× 4
Dans cette section nous avons étudié, fabriqué et mesuré un réseau 4 × 4. La
structure réalisée n’est pas strictement adaptée pour une amplitude du coeﬃcient
de réﬂexion inférieure à -10 dB, néanmoins elle conserve de bonnes caractéristiques
fréquentielles et temporelles. La structure a un gain maximum de 17.7 dBi tout en
conservant un encombrement faible suivant la hauteur (λl/7). Dans les plans E et
H, les lobes de réseaux apparaissent à partir de 5.1 GHz. Dans le lobe principal de
rayonnement, la réponse temporelle est de forte amplitude, faiblement distordue et
peu étalée.
6.4 Conclusions sur les réseaux planaires de CBSA
La bonne isolation des antennes CBSA (lorsqu’elles sont proches l’une de l’autre)
a permis d’utiliser cet élément pour concevoir des réseaux planaires. Ce travail a
abouti à deux structures planaires ayant des diagrammes de rayonnements hémi-
sphériques diﬀérents liés à la géométrie du réseau :
– le réseau 1× 4,
– le réseau 4× 4.
Chaque structure intègre son propre diviseur de puissance. Le tableau 6.2 pré-
sente un récapitulatif des caractéristiques fréquentielles et temporelles de l’élément
unitaire et des deux antennes réseaux ainsi réalisés. La large bande passante est
conservée et les bonnes caractéristiques temporelles (amplitude pic, facteur de ﬁdé-
lité, largeur d’impulsion) de ces antennes réseaux dans la direction du lobe principal,
en font d’excellentes candidates pour des applications de télécommunication en ré-
gime impulsionnel.
Conclusions générales et
perspectives
Les travaux de recherche présentés dans ce mémoire concernent l’étude et la
réalisation d’antennes réseaux planaires ULB en vue du développement de systèmes
de communications sans ﬁl en régime impulsionnel. Cette étude nous a conduit à
traiter des problèmes pluridisciplinaires concernant :
– l’étude du facteur de réseau avec une approche multifréquence et temporelle,
– la métrologie spéciﬁque aux antennes ULB,
– la distorsion et la dispersion propres aux antennes ULB,
– la conception d’une nouvelle antenne planaire ayant un rayonnement hémi-
sphérique,
– l’intégration de cet élément dans un réseau.
L’ULB fait l’objet d’énormément de publications tant dans le monde industriel
qu’universitaire et il est diﬃcile d’avoir une idée rapide de ce qu’elle représente.
Dans un premier temps nous avons détaillé les caractéristiques de la technologie
Ultra Large Bande et montré qu’elle possède de nombreux atouts. On peut citer
entre autre la possibilité de coexister avec d’autres technologies à bande étroite, de
localiser de façon précise des objets/personnes ou de faire de la communication sans
ﬁl à très haut débit.
Un état de l’art sur la mise en réseau de diﬀérentes antennes ULB est établi. En
comparant l’épaisseur de chaque antenne et leur bande passante, nous avons souligné
la diﬃculté de conserver une large bande passante lorsque l’élément rayonnant est
placé à proximité d’un plan de masse. Il apparaît qu’un compromis doit être fait
entre ces deux paramètres lors de la conception d’une nouvelle antenne.
Les autres approches permettant d’obtenir un rayonnement hémisphérique sont
étudiées. L’utilisation d’un réﬂecteur conserve les propriétés de l’antenne et est
appropriée pour obtenir un rayonnement hémisphérique à partir d’antennes omni-
directionnelles ou bidirectionnelles. Mais leur espacement de λ/4 du plan métallique
reste assez important et une distance inférieure réduit la bande passante et dégrade
le rayonnement des antennes. Néanmoins, l’utilisation de SHI comme réﬂecteur est
une solution pour réduire cette distance mais leur bande passante est restreinte.
Les SHI chargées résistivement sont une bonne alternative pour obtenir des élé-
ments extrêmement ﬁns sur plan métallique mais entraînent une faible eﬃcacité
des antennes.
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Puis nous avons introduit le facteur de réseau en rappelant la théorie des points
sources. Après avoir présenté le facteur de réseau pour les systèmes à bande étroite
nous l’avons étendu aux antennes réseaux ULB. L’expression du facteur de réseau
dans le domaine temporel a été introduite. Les paramètres du facteur de réseau
ont été analysés dans les deux domaines. L’apparition de lobes de réseaux dans
le domaine fréquentiel se traduit par un étalement de l’impulsion dans le domaine
temporel. Cet étalement dépend de la taille du réseau.
Deux méthodes diﬀérentes pour caractériser des antennes ULB ont été mises au
point et comparées : la mesure de la fonction de transfert et la mesure de la réponse
impulsionnelle. Les principes théoriques ont été étudiés et diﬀérents descripteurs fré-
quentiels et temporels des antennes ULB ont été introduits. Les bancs de mesure des
fonctions de transfert et des réponses impulsionnelles sont détaillés. Ces deux tech-
niques métrologiques permettent d’étudier les caractéristiques des antennes ULB
dans les principaux plans de mesure. Le matériel, l’environnement et l’acquisition
des données sont diﬀérents, mais les résultats obtenus par post-traitement sont
équivalents.
Les réponses temporelles obtenues avec les mesures fréquentielles et temporelles
sont comparées. Une bonne concordance entre les résultats obtenus avec les deux
types de caractérisation est observable. Les limitations métrologiques sont mises en
avant. Avec la méthode de caractérisation temporelle, nous disposons d’appareils
dont le plancher de bruit est réduit (Oscilloscope temps réel Tektronik environ -60
dBm) par rapport à un analyseur de réseau vectoriel (-120 dBm). Lors de la me-
sure temporelle, le spectre du signal d’émission (ou signal de référence) est limité
en bande passante. Une antenne dont la bande passante excède la décade néces-
site des mesures supplémentaires avec plusieurs signaux présentant des couvertures
spectrales diﬀérentes. Avec un analyseur vectoriel une mesure est suﬃsante aﬁn
d’étudier la fonction de transfert d’une antenne sur plus d’une décade. La méthode
de caractérisation temporelle permet d’avoir des temps de mesure plus courts et
plus rapide qu’en fréquentiel : 9.25sec. pour une mesure temporelle contre 25sec.
pour une mesure fréquentielle.
Enﬁn la mesure temporelle de caractérisation d’antenne ULB apparaît comme
étant la moins précise mais elle ne nécessite pas l’usage d’une chambre anéchoïde.
Lors de l’étude des antennes en bande basse, cette particularité se révèle très inté-
ressante. Cet avantage ﬁnancier doit aussi entrer en considération.
Une des activités principales de cette thèse a consisté en la conception d’une
nouvelle antenne ULB planaire à rayonnement hémisphérique. Cette antenne est
issue de l’assemblage d’une antenne large fente ULB et d’une cavité métallique
placée sur le plan de masse : l’antenne CBSA. Cette antenne est une antenne à
ouverture dont les caractéristiques de rayonnement sont similaires à celles d’un
guide d’onde. L’étude paramétrique menée nous a permis de déterminer les eﬀets
des diﬀérents paramètres sur les fréquences de résonance et la bande passante de
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Il en résulte une antenne large bande compacte sur plan de masse ayant un
rayonnement hémisphérique stable sur la bande de fréquence avec un léger dépoin-
tage dans les fréquences hautes de la bande passante. La comparaison basée sur le
facteur de ﬁdélité entre une antenne grande fente plaquée sur un plan réﬂecteur ou
sur une cavité métallique, révèle que l’antenne cavité est la meilleure solution aﬁn
d’obtenir une structure à rayonnement hémisphérique en régime pulsé.
Les caractéristiques temporelles obtenues font de l’antenne CBSA une excellente
candidate pour les télécommunications impulsionnelles à modulation d’amplitude
ou de phase (BPSK, OOK, PAM).
Aﬁn d’aborder le problème de la mise en réseau de l’antenne précédemment
conçue, l’étude paramétrique sur le couplage entre éléments a validé son utilisation.
Ce travail a abouti à deux antennes réseaux ayant des diagrammes de rayonnement
hémisphériques diﬀérents liés à leur géométrie : un réseau de 1 × 4 éléments et un
réseau de 4×4 éléments. Chaque structure intègre son propre diviseur de puissance
dont les caractéristiques fréquentielles et temporelles ont été analysées. Ces deux
antennes réseaux présentent :
– un fort gain sur une large bande passante,
– une faible épaisseur sur plan de masse (λ/7),
– une bonne réponse temporelle (forte amplitude pic, facteur de ﬁdélité égal à
0.85, largeur d’impulsion minimale de 0.198 ns),
– un faible coût de production et enﬁn une structure rigide et solide.
Ces qualités font de ces réseaux d’antennes une solution ﬁable et peu coûteuse pour
les télécommunications impulsionnelles lorsque nous avons pour contrainte une taille
réduite au dessus du plan de masse.
Néanmoins, de nombreuses directions de recherche restent à explorer. Dans un
premier temps il faut résoudre le problème de l’alimentation pour l’antenne réseau
4 × 4. Ce point permettrait d’obtenir une antenne adaptée correctement sur toute
sa bande passante et ayant une meilleure eﬃcacité de rayonnement.
Un modèle analytique de l’antenne CBSA pourrait être développé aﬁn d’être
utilisé dans un algorithme d’optimisation permettant par exemple de calculer di-
rectement la géométrie optimale pour une bande de fréquence donnée.
Au niveau de la caractérisation des antennes ULB, nous avons vu comment les
modéliser sous forme de vecteurs de données (fonction de transfert) ou de courbes
les représentant dans l’espace des fréquences ou dans l’espace des temps et pour
plusieurs directions. Une autre étape de la modélisation consisterait à décrire ces
caractéristiques de manière plus eﬃcace permettant de réduire l’espace de repré-
sentation ou d’extraire certaines informations plus eﬃcacement.
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Conception et Caractérisation Fréquentielle et
Temporelle d’Antennes Réseaux Planaires à Très
Large Bande Passante
Une grande partie des travaux de cette thèse a été guidée par les réﬂexions mené au sein
du groupe de travail « Antennes Réseaux Très Large Bande »du GDR Ondes. Il s’agit de
concevoir des antennes réseaux planaires de faible épaisseur (sur plan de masse) très large
bande passante. Pour ces travaux la bande de fréquence choisie est celle allouée par la
Federal Communications Commission (3.1-10.6GHz). Une première phase de ce travail a
consisté à déﬁnir le facteur de réseau dans les domaines fréquentiel et temporel. Puis la
métrologie particulière pour déterminer les caractéristiques radioélectriques des antennes
ULB a été décrite et mise en place grâce à l’installation de deux bancs de mesure : l’un
dans le domaine temporel et l’autre dans le domaine fréquentiel. Une antenne planaire
originale présentant un diagramme de rayonnement hémisphérique a été conçue. Il s’agit
d’une fente rectangulaire dans un plan de masse alimentée par ligne microruban terminée
par un stub carré centré dans la largeur de l’ouverture. Une cavité métallique remplie
d’air dont les dimensions sont identiques à celles de l’ouverture est soudée du coté du plan
de masse. Les performances de l’élément proposé (gain, réponse impulsionnelle, facteur de
ﬁdélité, etc...) ont pu alors être mesurées et comparées à celle d’autres éléments. Enﬁn ce
travail a aboutit à la réalisation de deux antennes réseaux planaires à fort gain utilisables
dans les systèmes de communication à haut débit et en régime impulsionnel.
Conception and Frequency/Time Domaine
characterisation of wide bandwidth planar
antennas array
Much of the work of this thesis was guided by the demands of the working group on
antennas broadband arrays of the « GDR Ondes ». This work concerns the design of very
thin UWB planar array antennas above a ground plane. The frequency range which is
allocated by the Federal Communications Commission (3.1-10.6GHz) for
telecommunication applications has been chosen. Firstly in this work we deﬁned the array
factor in frequency and time domains. Then we have constructed a facility test to measure
antennas in both frequency and time domains. A novel planar antenna has been designed
and constructed to provide a radiation in a half space. The antenna is formed by a
rectangular slot etched in the center of a metallic ground plane. A metallic cavity with the
same dimensions of the slot is placed behind the antenna. The gain, the impulse response,
the ﬁdelity factor, the pulse duration and pulse shape of the proposed antenna has been
simulated and measured. A comparison with results from other antennas has been
conducted. Finally, this work has led to the realization of two planar array antennas with
high gain used in communications systems and in pulsed mode.

